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KAPITEL 1
Einleitung
Der stetig steigende Bedarf an drahtlosen Multimedia-Diensten erfordert zur Bewäl-
tigung der dadurch zustandekommenden hohen Datenmengen immer größere Über-
tragungsraten. Deren Steigerung durch Vergrößerung der Frequenzbandbreite ist auf-
grund des knappen und deshalb teuren verfügbaren Frequenzspektrums nur begrenzt
möglich. Eine prinzipiell ebenfalls mögliche Erhöhung der Übertragungsrate durch
Erhöhung der Sendeleistung ist u.a. aus Gründen elektromagnetischer Verträglichkeit
kaum realisierbar. Es wird daher seit Jahren an Verfahren bzw. Technolgien zur effizi-
enteren Ausnutzung der knappen verfügbaren Ressourcen (Bandbreite, Sendeleistung)
gearbeitet.
Der Einsatz von Mehrtorantennen [1–3] hat sich dabei als vorteilhaft herausgestellt.
Sie können beispielweise in den Basisstationen von Mobilfunksystemen zur Vermei-
dung von Mehrfachzugriffs-Interferenzen und/oder Gleichkanal-Interferenzen einge-
setzt werden [4–8, 11]. Dabei werden durch eine gezielte Beeinflussung ihrer Richt-
charakteristik, meist in digitaler Form, Störsignale ausgeblendet oder verschiedene
Hauptstrahl- und Hauptempfangsrichtungen parallel und unabhängig voneinander zur
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Verfügung gestellt. Diese Vorgehensweise ist auch unter dem Begriff digitale Keulen-
formung (engl. digital beam forming) bekannt [9, 10]. Mehrtorantennen werden auch
zur Verbesserung der Übertragungsqualität in Empfangs-Diversity-Verfahren einge-
setzt [5,7]. Diese Verbesserung beruht auf der Überwindung der durch Fading-Effekte
im Ausbreitungskanal verursachten Einbrüche von Empfangssignalpegeln. Winters
[12] belegt, dass durch den Einsatz von Mehrtorantennen auf jeder Seite der Über-
tragungsstrecke höhere Kanalkapazitäten als bei Übertragungssystemen mit je einer
Antenne erreicht werden können. In [13, 14] wird gezeigt, dass dieser Kanalkapazi-
tätsgewinn unter bestimmten Voraussetzungen linear mit der Anzahl der verwendeten
Antennen ansteigen kann, was bei unveränderten Bandbreite-Anforderungen zu einer
wesentlichen Steigerung der Kanalkapazität gegenüber Übertragungssystemen mit je
einer Antenne führen kann. Dies hat ein großes wissenschaftliches Interesse geweckt,
das sich in einer sehr großen Anzahl von Beiträgen zu dieser Thematik widerspiegelt.
Die Mehrzahl dieser Veröffentlichungen beruht auf informationstheoretischen Unter-
suchungen zur Charakterisierung der Kanalkapazität solcher als Multiple Input Mul-
tiple Output (MIMO)-Systeme bezeichneten Übertragungssysteme, z.B. [15–20]. In
diesen Arbeiten wird der Einfluss der elektromagnetischen Eigenschaften der Mehrtor-
antennen (Strahlungsverhalten, Strahlungskopplung, Anpassung) und der physikali-
schen Gegebenheiten des Ausbreitungskanals meist nicht berücksichtigt. Diese stellen
jedoch offensichtlich eine wichtige Grundlage zum Verständnis der Leistungsfähig-
keit von MIMO-Systemen dar, da dadurch Kenntnisse des Zusammenhangs zwischen
der erzielbaren Kanalkapazität und den die Übertragung wesentlich mitbestimmenden
Eigenschaften der Antennen und des Ausbreitungskanals gewonnen werden können.
Diese Aspekte werden in der gegenwärtigen wissenschaftlichen Diskussion untersucht.
Einige Teilaspekte des Einflusses der Antenneneigenschaften auf die Kanalkapazität,
insbesondere der der Strahlungskopplung, werden beispielweise in [21–24, 41] unter-
sucht. Weiterhin werden in [25–27] die Möglichkeiten der Steigerung der Übertra-
gungsrate durch Verwendung verschiedener Polarisationen der Strahlungsfelder der
Antennen erörtert. In [40, 43] sind Konzepte für so genannte Multimodeantennen für
2
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den MIMO-Betrieb vorgeschlagen.
Die Untersuchung dieser Gesichtspunkte ist Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit,
wobei insbesondere auf die Anwendung feldtheoretischer Verfahren bei der Bestim-
mung der Kanalkapazität näher eingegangen wird. Dazu werden, ausgehend von ei-
nem auf Z-Parametern basierenden netzwerktheoretischen Modell, zunächst MIMO-
Übertragungsstrecken beschrieben. Anschließend werden verschiedene feldtheoreti-
sche Berechnungsverfahren auf ihre Eignung zur Bestimmung der Z-Parameter und
demzufolge der Kanalkapazität für einige Klassen von Szenarien untersucht.
Im Kapitel 2 findet sich eine kurze Übersicht über MIMO-Systeme. Zunächst wird
deren Funktionsprinzip erläutert. Anschließend werden die für die vorliegende Arbeit
relevanten informationstheoretischen Grundlagen aufgeführt. Insbesondere wird auf
die Bestimmung der Kanalkapazität nach Shannon [28] als Bewertungsmaß für die
Leistungsfähigkeit von MIMO-Systemen eingegangen.
Das Kapitel 3 beinhaltet das zugrundegelegte netzwerktheoretische Modell zur Be-
schreibung der Übertragungsstrecke. Das MIMO-System wird als ein eingangs- und
ausgangsseitig beschaltetes Mehrtor modelliert, dessen Verhalten durch seine Z-Parame-
ter und die vorgegebene Beschaltung beschrieben wird. Darauf aufbauend wird die
Leistungsbilanz der gesamten Übertragungsstrecke aufgestellt. Anschließend wird die
Auswirkung einzelner oder in Gruppen zusammengefasster Z-Parameter des Mehrtors
auf die Kanalkapazität untersucht.
Im Kapitel 4 wird die feldtheoretische Bestimmung der Z-Parameter behandelt. Dazu
werden die folgenden Berechnungsverfahren vorgestellt: Das FDTD-, das MOM-, das
MOM-Strahlenoptik- und das FDTD-Strahlenoptik-Verfahren. Insbesondere wird her-
ausgearbeitet, welche Konfigurationen mit diesen Verfahren berechnet werden können.
Aufgrund der unterschiedlichen Modellierung des vorliegenden Feldproblems können
diese Verfahren zu unterschiedlichen Ergebnissen für die Z-Parameter und demzufol-
ge für die Kanalkapazität führen. Ein besonderes Augenmerk wird deshalb auf die
Auswirkung solcher eventuell auftretenden Unterschiede auf die Lösung für die Ka-
nalkapazität gelegt.
3
KAPITEL 1. EINLEITUNG
Im Kapitel 5 werden exemplarisch Berechnungsergebnisse einiger Konfigurationen ge-
zeigt.
Die Arbeit schließt mit einer Zusammenfassung im Kapitel 6 ab.
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KAPITEL 2
MIMO-Systeme
2.1 Einleitung
In diesem Kapitel der Arbeit werden die grundlegenden Prinzipien von MIMO-Systemen,
auf denen diese Arbeit basiert, erläutert. Es wird zunächst ein Überblick über das Funk-
tionsprinzip von MIMO-Systemen vermittelt. Anschließend werden, im Wesentlichen
auf der Basis von [29], die für die vorliegende Arbeit relevanten informations- und
systemtheoretischen Grundlagen und Zusammenhänge von MIMO-Systemen darge-
stellt.
2.2 Funktionsprinzip von MIMO-Systemen
Ein MIMO-System ist ein Nachrichten-Übertragungssystem, das über M(M > 1)
Tore (Eingangsklemmenpaare) auf der Sende- und N(N > 1) Tore (Ausgangsklem-
menpaare) auf der Empfangsseite für die Nachrichtenübertragung verfügt. Ein solches
System wird als M × N -MIMO-System bezeichnet. In der vorliegenden Arbeit wer-
5
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den MIMO-Systeme betrachtet, bei denen die Übertragung drahtlos erfolgt. Es werden
deshalb M(M > 1) Antennen auf der Sende- und N(N > 1) Antennen auf der Emp-
fangsseite eingesetzt, die nicht zwingend als Einzelantennen realisiert sein müssen [2].
In der folgenden Darstellung wird die Terminologie der klassischen Vorgehensweise
mit M × N Einzelantennen verwendet, wobei die Ausführungen auch für nicht von-
einander getrennte Einzelantennen gültig sind. Das Übertragungsschema eines solchen
Systems ist in Abb. 2.1 dargestellt.
Sender Empfänger
Daten
Kodierung Demodulation
Zerlegung Zusammenfügung
Ausbreitungskanal
Übertragungskanal( )H
Modulation
x
1 y
y
y
1
2
N
x
2
x
3
x
M
Dekodierung
Daten
Abbildung 2.1: Übertragungsschema eines M ×N -MIMO-Systems
In Abb. 2.1 bezeichnet der Ausbreitungskanal das physikalische Medium für die Über-
tragung. Der Übertragungskanal schließt zusätzlich zum Ausbreitungskanal die Anten-
nen auf der Sende- und auf der Empfangsseite mit ein. Die MIMO-Übertragung findet
wie folgt [1, 30] statt: Auf der Sendeseite wird der Eingangsdatenstrom zunächst ko-
diert und anschließend in M parallele Signale zerlegt. Diese M Signale werden dann
nach der Modulation über die M Sendeantennen gleichzeitig über den Ausbreitungs-
kanal gesendet. Auf der Empfangsseite werden die N parallel empfangenen Signale
zunächst demoduliert und zu einem seriellen Datenstrom zusammengefügt, woraus
anschließend nach entsprechender Dekodierung der Ausgangsdatenstrom zurückge-
wonnen wird. Charakteristisch für ein M × N -MIMO-System ist die Zuordnung der
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M Sende- und N Empfangssignale zu den M Toren auf der Sende- und N Toren auf
der Empfangsseite.
2.3 MIMO-Systemgleichung, Kanalübertragungsmatrix
Der Ausbreitungskanal sei linear und zeitvariant. Ein M × N -MIMO-System kann
dann als ein lineares zeitvariantes System mit M × N zeitvarianten Übertragungs-
funktionen hnm(f, t) (n = 1, · · · , N ,m = 1, · · · ,M) zwischen den M -Sende- und
den N -Empfangssignalen modelliert werden. Fasst man diese Übertragungsfunktio-
nen in einer Matrix H(f, t)
H(f, t) =

h11(f, t) h12(f, t) · · · h1M(f, t)
h21(f, t) h22(f, t) · · · h2M(f, t)
...
...
...
...
hN1(f, t) hN2(f, t) · · · hNM(f, t)
 (2.1)
zusammen, so erhält man zur Beschreibung des Übertragungsverhaltens eines M×N -
MIMO-Systems die folgende Gleichung
y(f) = H(f, t)x(f) + n(f). (2.2)
In (2.2) bezeichnen:
• H(f, t) die zeitvariante MIMO-Kanalübertragungsmatrix,
• x(f) = [x1(f), x2(f), · · · xM(f)]T den M × 1 Sendesignalvektor,
• y(f) = [y1(f), y2(f), · · · yM(f)]T den N × 1 Empfangssignalvektor und
• n(f) = [x1(f), x2(f), · · ·xM(f)]T den N × 1 additiven Rauschsignalvektor an
den Empfangsantennen.
Der Rauschsignalvektor n(f) setzt sich aus der Überlagerung von Signalen unter-
schiedlicher Rauschquellen (z.B Rauschen im Ausbreitungskanal, Interferenzsignale
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oder Rauschen an den Antennen) zusammen. Unter der Vorraussetzung, dass die be-
trachtete Systembandbreite sehr viel kleiner als die Kohärenzbandbreite des vorliegen-
den Ausbreitungskanals und die Symbolperiode sehr viel kleiner als die Kohärenzzeit
des Ausbreitungskanals ist, kann der Ausbreitungskanal als nahezu frequenz- und zei-
tunabhängig angenommen werden. Die N×M zeit- und frequenzabhängigen Übertra-
gungsfunktionen hnm(f, t) gehen dann in N ×M Kanalübertragunskoeffizienten hnm
über, d.h:
H =

h11 h12 · · · h1M
h21 h22 · · · h2M
...
...
...
...
hN1 hN2 · · · hNM
 . (2.3)
(2.2) spezialisiert sich für diesen Fall zu
y = H · x+ n. (2.4)
Der Eintrag hnm (n = 1, · · · , N ,m = 1, · · · ,M) der MatrixH in (2.3) beschreibt die
Verbindung zwischen der m-ten Sende- und der n-ten Empfangsantenne. In Abb. 2.2
Abbildung 2.2: Aufbau der Kanalübertragungsmatrix H eines 2× 2 MIMO-Systems.
ist der Aufbau der Kanalübertragungsmatrix eines 2× 2-MIMO-Systems schematisch
dargestellt.
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2.4 Singulärwertzerlegung der Kanalübertragungsmatrix
Die Kanalübertragungsmatrix kann entsprechend
H = U · Σ ·VH (2.5)
zerlegt werden [29], wobei U und V unitäre N ×N - bzw. M ×M -Matrizen sind. Es
gilt somit:
U ·UH = I (2.6)
und
V ·VH = I. (2.7)
Σ in (2.5) ist eine N ×M Diagonalmatrix, deren Eintragungen die Singulärwerte von
H sind, wobei
diag{Σ} = σ1, σ2, σ3, · · · σr, σ1 > σ2 > σ3 > · · · > σr > 0 (2.8)
mit r = min(N,M) gilt. Falls die Matrix H quadratisch ist, können ihre Singulärwerte
mittels Eigenwertzerlegung (engl. eigenvalue decomposition) berechnet werden. Es
gilt
Σ ·ΣH = Ψ, (2.9)
wobei die Diagonalmatrix Ψ die Eigenwerte der Matrix H ·HH enthält. Durch Auflö-
sen von (2.5) erhält man
Σ = UH ·H ·V. (2.10)
Aus (2.10) ergibt sich, dass durch die Multiplikation der Unitärmatrizen UH und V
mit der Kanalübertragungsmatrix H eine Diagonalmatrix Σ erzeugt werden kann. Die
Anzahl r(r = min(M,N)) der Einträge der DiagonalmatrixΣ, die ungleich Null sind,
ist gleich der Anzahl der Subkanäle. Dadurch wird der MIMO-Übertragungskanal in
r = min(M,N) parallele SISO-Subkanäle zerlegt.
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2.5 Stochastische Modellierung der
MIMO-Kanalübertragungsmatrix
Eine große Anzahl von veröffentlichten informations- und systemtheoretischen Unter-
suchungen zur Charakterisierung der Leistungsfähigkeit von MIMO-Systemen, insbe-
sondere ihrer Kanalkapazität, wie beispielweise [13, 14], beruht auf einer stochasti-
schen Modellierung der Kanalübertragungsmatrix H, da dadurch eine globalere Be-
urteilung der Leistungsfähigkeit eines MIMO-Systems erreicht wird. Das identically
independent distributed (i.i.d.)- Kanalmodell [29] stellt dabei das einfachste Modell
dar. Bei diesem Modell werden die Einträge der Kanalübertragungsmatrix als unkor-
reliert und unabhängig voneinander Gauß-verteilte Zufallsvariablen gleicher Varianz
modelliert. Als notwendige Bedingungen für die Gültigkeit dieses Modells werden ei-
ne Ausbreitungsumgebung mit einer Vielzahl an Ausbreitungspfaden (so genanntes
rich scattering) sowie große Antennenabstände vorausgesetzt [29]. Die Antennenei-
genschaften (z.B. Strahlungsdiagramme, Eingangsimpedanzen) bleiben hierbei unbe-
rücksichtigt. Anhand des im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Kanalmodells wird
im Kapitel 3 gezeigt, dass die Antenneneigenschaften die Kanalübertragungsmatrix
wesentlich mitbestimmen.
Fortgeschrittene stochastische Kanalmodelle berücksichtigen hingegen die Korrelati-
onseigenschaften der Kanalübertragungsmatrix, die Kanalkorrelationen. Diese Korre-
lationseigenschaften geben die Ähnlichkeit zwischen den Eintragungen der Kanalüber-
tragungsmatrix an. Als Bewertungsmaß für diese Korrelationseigenschaften werden
die komplexen Korrelationskoeffizienten [33]
%ij,kl =
E[hijh
∗
kl]√
E[|hij|2]E[|hkl|2]
(2.11)
mit i = 1..M , j = 1..N , k = 1..M , l = 1..N zwischen allen Kanalübertragungskoef-
fizienten verwendet, die in der Matrix
RH = E[vec(H)vec(H)H ] (2.12)
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zusammengefasst werden [29]. In (2.12) bezeichnen vec(.) den Spalten-Stapelungs-
undE den Erwartungswert-Operator. Die MatrixRH hat die Dimension (MN×MN).
Die Korrelationsmatrix RH des i.i.d. Kanalmodells besitzt eine Diagonalform.
Bei dem so genannten Kronecker-Kanalmodell [29, 31, 32] werden die Kanalkorrela-
tionen berücksichtigt, indem die Kanalübertragungsmatrix wie folgt modifiziert wird:
H = R1/2r HwR
1/2
t . (2.13)
Die Matrizen R1/2r und R
1/2
t in (2.13) beinhalten die Korrelationskoeffizienten für den
Empfangs- und für den Sendefall, und Hw bezeichnet die i.i.d.- Kanalübertragungs-
matrix. Die Korrelationsmatrix RH dieses Kanalmodells ergibt sich mit
RH = R
T
t ⊗Rr (2.14)
aus dem Kronecker-Produkt [34] der Matrizen Rr und Rt.
2.6 MIMO-Kanalkapazität
2.6.1 Allgemeine Gleichung
Ausgehend von (2.4) ist die Kanalkapazität eines MIMO-Systems nach [29] unter der
Annahme, dass keine Interferenz im Ausbreitungskanal auftritt, gegeben durch:
C = max
Tr(Rxx)=PT
log2
det
Ryy︷ ︸︸ ︷(
HRxxH
H + PnIN
)
det(PnIN)
 . (2.15)
Gleichung (2.15) lässt sich in
C = max
Tr(Rxx)=PT
log2 det
(
IN +
HRxxH
H
Pn
)
(2.16)
umschreiben. In (2.15) und (2.16) bezeichnen:
• Tr() den trace-Operator, der die Summe der Diagonalelemente einer Matrix an-
gibt (oft auch als Spur einer Matrix bezeichnet)
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• Rxx = E[xxH ] die Kovarianzmatrix der Sendesignale x, die als unabhängig
voneinander Gauß-verteilt angenommen sind
• Ryy = E[yyH ] die Kovarianzmatrix der Empfangssignale y
• IN eine Einheitsmatrix der Dimension N
• PT die gesamte (Sende)-Leistung auf der Senderseite
• Pn die Rauschleistung an den Empfangsantennen auf der Empfangsseite
Nach (2.16) ist die für einen vorgegebenen Ausbreitungskanal maximal erzielbare Ka-
nalkapazität durch die Verteilung der gesamten Sendeleistung auf die Sendeantennen
bestimmt. Diese Verteilung ist durch die Kovarianzmatrix Rxx des Sendesignalvek-
tors x gegeben. Die Wahl der Kovarianzmatrix Rxx hängt im Wesentlichen von der
Kenntnis der Kanaleigenschaften auf der Sendeseite ab.
2.6.2 Kanalkapazität bei nicht vorhandener Kenntnis der Kanal-
eigenschaften auf der Sendeseite
Bei nicht vorhandener Kenntnis der Kanaleigenschaften auf der Sendeseite wird die
gesamte Sendeleistung gleichmäßig auf alle Sendeantennen verteilt, d.h.Rxx = PTM IM .
(2.16) ergibt sich für diesen Fall zu [29]
C = log2
(
det
(
IN +
ρ
M
·H ·HH
))
(2.17)
mit
ρ =
PT
Pn
(2.18)
als SNR.
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2.6.3 Kanalkapazität bei vorhandener Kenntnis der Kanaleigen-
schaften auf der Sendeseite: Optimierung der Kanalkapazi-
tät, Waterfilling-Algorithmus
Sind jedoch die Kanaleigenschaften auf der Sendeseite bekannt, dann kann die Ka-
nalkapazität durch Aufteilung des Kanals in mehrere orthogonale Subkanäle mit an-
schließender Verbesserung des SNR der einzelnen Subkanäle durch Anwendung des
Waterfilling-Algorithmus [29] erhöht werden. Diese Aufteilung des Übertragungska-
nals kann durch die Diagonalisierung der Kanalübertragungsmatrix mit der im Ab-
schnitt 2.4 erläuterten Singulärwertzerlegung charakterisiert werden.
Der Waterfilling-Algorithmus dient der optimalen Verteilung der gesamten Sendelei-
stung auf die einzelnen Subkanäle. Durch die damit erzielte Verbesserung des SNR
kann die Kanalkapazität erhöht werden. Die Verbesserung des SNR lässt sich durch
die Multiplikation der Sendeleistung der einzelnen Subkanäle mit den Leistungsver-
stärkungsfaktoren γi bestimmen. Diese können wie folgt berechnet werden [29]:
γi =
[
µ− M
ρ
· 1
σ2i
]+
, i = 1, 2, ..., r − p+ 1, (2.19)
wobei
µ =
M
r − p+ 1 ·
[
1 +
1
ρ
r−p+1∑
i=1
1
σ2i
]
(2.20)
mit
r∑
i=1
γi =M (2.21)
gilt. Das hochgestellte “+“ -Zeichen in (2.19) deutet an, dass nur positive Werte der
γi erlaubt sind, d.h. γi > 0. Andernfalls werden die γi zu Null gesetzt. (2.20) nennt
man Waterfilling-Algorithmus. (2.19) und (2.20) sind iterativ zu lösen, wobei p der
Iterationsschritt ist mit dem Anfangswert p = 1. 1σi bedeutet physikalisch die Übertra-
gungsdämpfung des i-ten Subkanals. Für diesen Fall spezialisiert sich (2.17) mit Hilfe
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von (2.19) und (2.20) unter Berücksichtigung von (2.21) zu
Cwf =
r∑
i=i
log2
(
1 +
ρ
M
· σ2i · γi
)
. (2.22)
Bei Kenntnis der Kanaleigenschaften auf der Sendeseite ergibt sich die Kanalkapazität
aus der Summation der Kanalkapazitäten der einzelnen Subkanäle. Der Leistungsver-
stärkungsfaktor γi des i-ten Subkanals lässt sich aus dem Waterfilling-Algorithmus be-
rechnen. Der Subkanal mit schwächerer Dämpfung bzw. größerem Singulärwert erhält
einen größeren Leistungsverstärkungsfaktor als ein Subkanal mit stärkerer Dämpfung
bzw. kleinerem Singulärwert. Dadurch wird für einen Subkanal mit geringer Dämp-
fung die Sendeleistung erhöht, wodurch sich der Signal-Rausch-Abstand für diesen
Subkanal verbessert. Im Gegensatz dazu werden Subkanäle mit stärkerer Dämpfung
nicht bevorzugt für die Übertragung der Informationen verwendet.
2.6.4 Stochastische Beschreibung der MIMO-Kanalkapazität
Wie im Abschnitt 2.5 erläutert, werden zur Charakterisierung der Leistungsfähigkeit
von MIMO-Systemen stochastische Modelle der Kanalübertragungsmatrix herangezo-
gen. Die Kanalkapazität ist folglich bei dieser Modellierung ebenfalls eine stochasti-
sche Größe, deren Kennwerte häufig angegeben werden. Als Beispiel für einen solchen
Kennwert wird an dieser Stelle die ergodische Kanalkapazität [29] C genannt,
C = E[C(H)] = E[log2
(
det
(
IN +
ρ
M
·H ·HH
))
], (2.23)
die den Erwartungswert der Kanalkapazität bei sich zeitlich schnell ändernden Aus-
breitungskanälen (engl. fast fading) angibt. Die Abhängigkeit dieses stochastischen
Kennwerts von der Kanalübertragungsmatrix ist in (2.23) kenntlich gemacht. Zeitlich
sich ändernde Ausbreitungskanäle werden in Berechnungen mit dem Monte-Carlo-
Prinzip nachgebildet, indem eine große Anzahl an Kanalübertragungsmatrizen zufällig
generiert wird. Für den Erwartungswert der Kanalkapazität wird dann der Mittelwert
angegeben.
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2.6.5 Kanalkapazität und Normierung der Kanalübertragungsmatrix
Der Betrag des hnm-Eintrags der Kanalübertragungsmatrix gibt die Übertragungsdämp-
fung für die Verbindung zwischen n-ter Empfangsantenne und m-ter Sendeantenne
an. Die Normierung der Kanalübertragungsmatrix auf eine mittlere Dämpfung sorgt
dafür, dass der Einfluss des Übertragungskanals getrennt vom Einfluss des SNR auf
die Kanalkapazität betrachtet werden kann. Eine solche Normierung auf eine mittlere
Übertragungsdämpfung ist als Frobenius-Norm bekannt [29]. Sie ist durch die folgen-
de Gleichung gegeben:
‖H‖F =
(
N∑
i=1
M∑
j=1
|hij|2
) 1
2
. (2.24)
Die normierte Kanalübertragungsmatrix wird durch
Hnorm =
√
M ·N
‖H‖F
·H. (2.25)
beschrieben. Anhand dieser Normierung können die Kanalkapazitäten verschiedener
MIMO-Übertragungsstrecken bei sonst gleichem SNR miteinander verglichen werden.
2.6.6 Numerisches Beispiel
In Abb. 2.3 ist die ergodische Kanalkapazität für eine Kanalübertragungsmatrix mit
Gauß-verteilten Einträgen in Abhängigkeit vom SNR für ein 2× 2-, 3× 3,- und 4× 4-
MIMO-System dargestellt, und zwar zum einen bei Kenntnis und zum anderen bei
nicht vorhandener Kenntnis der Kanaleigenschaften auf der Sendeseite. Für die Be-
rechnungen sind für jedes der 3 MIMO-Systeme jeweils 300 Kanalübertragungsma-
trizen zufällig generiert worden. Aus Abb. 2.3 ist ersichtlich, dass die Kanalkapazi-
tät mit steigendem SNR und zunehmender Anzahl der Tore ansteigt. Der Vergleich
der Waterfilling-Lösung der Kanalkapazität mit der Lösung ohne Kenntnis der Eigen-
schaften der Übertragungsstrecke auf der Sendeseite zeigt, wie Abb. 2.4 zu entnehmen
ist, dass bei hohem SNR keine wesentlichen Unterschiede zwischen beiden Lösungen
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auftreten. Eine merkliche Erhöhung der Kanalkapazität ist bei Kenntnis der Kanalei-
genschaften auf der Sendeseite nur für niedrige Signal-Rausch-Abstände festzustellen.
C
,
w
f
C
in
b
ps
/H
z
H = Hw
(C)
(C)
(C)
(C )wf
(C )wf
(C )wfWaterfilling-Lösung
Waterfilling-Lösung
Waterfilling-Lösung
Gleichmäßige Leistungsverteilung
Gleichmäßige Leistungsverteilung
Gleichmäßige Leistungsverteilung
Abbildung 2.3: Ergodische Kanalkapazität eines 2 × 2-, 3 × 3- und 4 × 4- MIMO-
Systems mit i.i.d-Kanalübertragungsmatrizen Hw (s. Abschnitt 2.6)
mit (Cwf ) und ohne Kenntnis (C) der Kanaleigenschaften auf der Sen-
deseite in Abhängigkeit vom SNR
Abb. 2.4 zeigt auch, dass der Gewinn durch den Waterfilling-Algorithmus bei niedri-
geren SNR-Werten mit zunehmender Anzahl der Antennen steigt. So ergibt sich z.B.
für SNR = 5 dB, dass sich die Kanalkapazität um 0,3 bps/Hz für ein 2 × 2-MIMO-
System, um 0,57 bps/Hz für ein 3 × 3-MIMO-System und um 0,79 bps/Hz für ein
4× 4-MIMO-System erhöht gegenüber der MIMO-Kanalkapazität bei gleichverteilter
Sendeleistung an allen Sendeantennen.
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Abbildung 2.4: Kanalkapazitätsgewinn der Waterfilling-Lösung gegenüber der Kanal-
kapazität bei gleichverteilter Leistung auf der Sendeseite eines 2× 2-,
3×3- und 4×4- MIMO-Systems mit i.i.d-Kanalübertragungsmatrizen
Hw in Abhängigkeit vom SNR
Der durch Anwendung des Waterfilling-Algorithmus erzielte Kanalkapazitätsgewinn
ist stark abhängig vom Grad der Kenntnis der Eigenschaften der Übertragungsstrecke
auf der Sendeseite. Diese Kenntnis ist jedoch z.B. bei Anwendungen mit mobilen End-
geräten aufgrund der zeitlichen Änderungen der Übertragungsstrecke oft nur unvoll-
ständig zu gewinnen. Aus diesem Grund stellt der im Abschnitt 2.6.2 behandelte Fall
für die Kanalkapazität den für die Praxis relevanten Fall dar und wird daher für die
Untersuchungen im Rahmen dieser Arbeit zugrundegelegt.
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Netzwerktheoretische Beschreibung von
MIMO-Systemen
3.1 Einleitung
In diesem Kapitel werden, ausgehend von einem vollständigen Ersatzschaltbild, MIMO-
Systeme netzwerktheoretisch behandelt. EinM×N -MIMO-System kann - wie im Ab-
schnitt 2.2 erläutert - als ein Mehrtor mit M +N -Toren bzw. M +N -Klemmenpaaren
betrachtet werden. Mehrtore werden in der Netzwerktheorie häufig anhand ihrer Z-
oder S-Parameter beschrieben, wobei sich die S- und Z-Parameter ineinander umrech-
nen lassen [35,36]. Die Wahl der das Mehrtor beschreibenden Parameter (hier S- oder
Z-Parameter) ist daher zunächst freigestellt. Im Rahmen dieser Arbeit wird die Be-
schreibung des Mehrtors mit Z-Parametern verwendet, da für die feldtheoretische Lö-
sung meist die Momentenmethode (engl. Method of Moments, abgekürzt MOM) [37]
angewendet wird (s. Kapitel 4) und diese auf einer Beschreibung mit Hilfe von Koppel-
impedanzen basiert. Netzwerktheoretische Beschreibungen von MIMO-Systemen auf
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der Basis von S-Parametern sind beispielweise in [38, 39] zu finden.
Im Folgenden wird die Terminologie der Beschreibung von (drahtlosen) M × N -
MIMO-Systemen mit M ×N Einzelantennen verwendet. Folglich wird jeder Antenne
des M × N -MIMO-Systems ein Tor bzw. ein Klemmenpaar zugewiesen, wobei den
M Sendeantennen (Sendeantennengruppe) die M -Eingangsklemmenpaare und den N
Empfangsantennen (Empfangsantennengruppe) die N -Ausgangsklemmenpaare zuge-
ordnet werden.
3.2 Das Netzwerk-Ersatzschaltbild eines MIMO-Systems
Das MIMO-System kann dann durch das in Abb. 3.1 dargestellte vollständige Ersatz-
schaltbild beschrieben werden.
Abbildung 3.1: Ersatzschaltbild eines MIMO-Systems
In Abb. 3.1 gilt Folgendes:
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• Ug,1, ..., Ug,M bezeichnen die Generatorspannungen. Diese werden als Signal-
quellen des M +N Mehrtors betrachtet.
• Zg,1, ..., Zg,M bezeichnen die Innenwiderstände der Generatoren.
• U1, ..., UM bezeichnen die Spannungen an den M Sendeantennen.
• I1, ..., IM bezeichnen die Ströme auf den M Sendeantennen.
• UM+1, ..., UM+N bezeichnen die Spannungen an den N Empfangsantennen.
• IM+1, ..., IM+N bezeichnen die Ströme auf den N Empfangsantennen.
• ZL,M+1, ..., ZL,M+N bezeichnen die Abschlusswiderstände an den N Empfangs-
antennen.
Die Verknüpfung zwischen den Spannungen und Strömen an den Antennenklemmen
wird durch die Impedanzmatrix Z wiedergegeben. Es gilt:
 ut
ur
 = (Z) ·
 it
ir
 =
 Zt Ztr
Zrt Zr
 ·
 it
ir
 . (3.1)
In (3.1) gilt Folgendes:
• ut = [U1, U2, · · · , UM ]T ist der M × 1 Spannungsvektor an den M Sendeanten-
nen.
• ur = [UM+1, UM+2, · · · , UM+N ]T ist der N × 1 Spannungsvektor an den N
Empfangsantennen.
• it = [I1, I2, · · · , IM ]T ist der M × 1 Vektor der Ströme auf den M Sendeanten-
nen.
• ir = [IM+1, IM+2, · · · , IM+N ]T ist der N × 1 Vektor der Ströme auf den Emp-
fangsantennen.
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• Zt ist eine M ×M Matrix. Das Element Zti,j, i = 1 · · ·M, j = 1 · · ·M mit i 6= j
beschreibt die Koppelimpedanz zwischen der i-ten Sendeantenne und der j-ten
Sendeantenne. Die Diagonaleinträge, Zti,j, i = 1 · · ·M, j = 1 · · ·M mit i = j,
dieser Matrix beschreiben die Eigenimpedanzen der Sendeantennen.
• Ztr ist eine M×N Matrix. Das Element Ztri,j, i = 1 · · ·M, j =M+1 · · ·M+N
dieser Matrix beschreibt die Koppelimpedanz zwischen der i-ten Sendeantenne
und der j-ten Empfangsantenne.
• Zrt ist eine N×M Matrix. Das Element Zrti,j, i =M+1 · · ·M+N, j = 1 · · ·M
beschreibt die Koppelimpedanz zwischen der j-ten Sendeantenne und der i-ten
Empfangsantenne.
• Zr ist eine N × N Matrix. Das Element Zri,j, i = M + 1 · · ·M + N, j =
M + 1 · · ·M + N mit i 6= j beschreibt die Koppelimpedanz zwischen der i-
ten Empfangsantenne und der j-ten Empfangsantenne. Die Diagonaleinträge,
Zri,j, i = M + 1 · · ·M + N, j = M + 1 · · ·M + N mit i = j, dieser Matrix
beschreiben die Eigenimpedanzen der Empfangsantennen.
Die Koppelimpedanzen sind durch die Eigenschaften der Antennen und ihrer Um-
gebung bestimmt. Die Impedanzmatrizen Zt und Zr beschreiben die Nahfeldverkop-
plungen jeweils der Sendeantennen bzw. der Empfangsantennen untereinander. Die
Impedanzmatrizen Ztr und Zrt beschreiben das Übertragungsverhalten zwischen dem
Sender und dem Empfänger bzw. dem Empfänger und dem Sender. Es gilt aufgrund
der Reziprozität [42, 45]:
Zrt = Z
T
tr. (3.2)
Die Einträge der Impedanz-Matrix Z des M +N -Mehrtors erfassen folglich alle Ver-
kopplungen zwischen den Antennen des MIMO-Systems einschließlich des Einflusses
ihrer Umgebung. Auf die feldtheoretische Bestimmung der Koppelimpedanzen wird
im Kapitel 4 der Arbeit eingegangen.
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3.3 Bestimmung der MIMO-Kanalübertragungsmatrix
Die Übertragungsfunktion beschreibt in der Systemtheorie den Zusammenhang zwi-
schen den Eingangs- und den Ausgangssignalen eines Systems. Für die Herleitung
der Kanalübertragungsmatrix müssen deshalb zunächst die Eingangs- und Ausgangs-
größen des MIMO-Systems anhand des Mehrtor-Modells festgelegt werden. Die M
Spannungen an den Sendeantennen, die in dem M×1 Spannungsvektor ut zusammen-
gefasst sind, werden hier als Eingangsgrößen des MIMO-Systems betrachtet. Analog
dazu entsprechen die in dem N × 1 Spannungsvektor ur zusammengefassten N Span-
nungen an den Empfangsantennen den Ausgangsgrößen des MIMO-Systems. Die Ka-
nalübertragungsmatrix H in (2.1) ist in dieser Formulierung demzufolge durch den
Zusammenhang zwischen dem Spannungsvektor ur an den Empfangsantennen und
dem Spannungsvektor ut an den Sendeantennen bestimmt, d.h.
ur = Hut. (3.3)
Um H als Funktion der (Z)-Parameter zu erhalten, wird zunächst (3.1) in
ut = Ztit + Ztrir (3.4)
und
ur = Zrtit + Zrir (3.5)
zerlegt. Durch Umstellen von (3.4) erhält man
it = Z
−1
t ut − Z−1t Ztrir (3.6)
und dann durch Einsetzen von (3.6) in (3.5) unter Berücksichtigung von (3.2)
ur = Z
T
trZ
−1
t ut − ZTtrZ−1t Ztrir + Zrir. (3.7)
In dem Netzwerk-Ersatzschaltbild des MIMO-Systems sind die N Empfangsantennen
mit Lastimpedanzen ZL,i, i =M +1, . . . , (M +N) abgeschlossen. Die Ströme ir und
Spannungen ur an den Empfangsantennen sind daher durch
ur = −ZLir (3.8)
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miteinander verknüpft. In derN×N DiagonalmatrixZL in (3.8) sind die Abschlusswi-
derstände an den N Empfangsantennen zusammengefasst. Schreibt man (3.8) als
ir = −Z−1L ur (3.9)
und setzt dieses in (3.7) ein, dann erhält man
ur = Z
T
trZ
−1
t ut + Z
T
trZ
−1
t ZtrZ
−1
L ur − ZrZ−1L ur (3.10)
und, nach nochmaligem Umstellen
(IN + ZrZ
−1
L − ZTtrZ−1t ZtrZ−1L )ur = ZTtrZ−1t ut. (3.11)
In (3.11) bezeichnet IN eine N ×N Einheitsmatrix. (3.11) lässt sich nach Lösen nach
ur weiterhin wie folgt umschreiben:
ur = (IN + ZrZ
−1
L − ZTtrZ−1t ZtrZ−1L )−1ZTtrZ−1t ut. (3.12)
Der Vergleich von (3.12) mit (3.3) führt dann zu der folgenden Gleichung für die Ka-
nalübertragungsmatrix:
H = (IN + ZrZ
−1
L − ZTtrZ−1t ZtrZ−1L )−1ZTtrZ−1t . (3.13)
Aus (3.13) ist ersichtlich, dass in der so bestimmten Kanalübertragungsmatrix der Ein-
fluss aller Verkopplungen zwischen den Antennen des MIMO-Systems einschließlich
des Einflusses ihrer Umgebung auf der MIMO-Übertragungsstrecke erfasst wird. Der
Gl. (3.13) ist ebenfalls zu entnehmen, dass die Übertragung zwischen den Eingangs-
und Ausgangstoren von den angeschlossenen Lastimpedanzen an den Empfangsanten-
nen abhängt.
3.4 MIMO-Fernfeld-Kanalübertragungsmatrix
Die Sende- und die Empfangsantennengruppe befinden sich in der Regel im Fernfeld
voneinander. Die folglich geltenden Fernfeldbedingungen werden im Kapitel 4 erläu-
tert. Die Koppelimpedanz-Matrizen Ztr und Zrt beschreiben jetzt die Fernfeldverkop-
plungen zwischen dem Sender und dem Empfänger bzw. zwischen dem Empfänger
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und dem Sender. Es kann dann angenommen werden, dass die Beträge der Eintragun-
gen der Koppelimpdedanzmatrizen Zt und Zr viel größer als die der Eintragungen der
Koppelimpedanzmatrizen Ztr und ZTtr sind. Daraus folgt, dass
ZTtrZ
−1
t ZtrZ
−1
L ¿ IN + ZrZ−1L . (3.14)
Dies bedeutet, dass jedes Element der Matrix auf der linken Seite in (3.14) betragsmä-
ßig sehr viel kleiner als das entsprechende Element der Matrix auf der rechten Seite
in (3.14) ist. Der letzte Ausdruck in der Klammer von (3.13) kann deshalb in diesem
Fall vernachlässigt und die Kanalübertragungsmatrix (Gl. (3.13)) nach einigen Umfor-
mungen wie folgt vereinfacht werden:
H = ZL(ZL + Zr)
−1ZTtrZt
−1. (3.15)
Die in (3.15) angegebene Matrix wird als Fernfeld-Kanalübertragungsmatrix bezeich-
net, sie ist also eine Spezialisierung der Gl.(3.13) und sollte deshalb eigentlich mit
einem anderen Symbol bezeichnet werden. Da jedoch in der vorliegenden Arbeit im
Folgenden immer die Übertragung zwischen den Antennengruppen im Fernfeld be-
trachtet wird, wird für eine bessere Lesbarkeit des Manuskripts auf eine neue Bezeich-
nung dieser Matrix verzichtet.
3.5 MIMO-Fernfeld-Kanalübertragungsmatrix ohne Be-
rücksichtigung der Nahfeldverkopplung
Um die Auswirkungen der Nahfeldverkopplungen zwischen den Einzelantennen je-
weils der Sende- und Empfangsantennengruppen untereinander auf eine MIMO-Über-
tragungsstrecke quantifizieren zu können, wird die folgende Matrix definiert:
Hnc = ZL(ZL + Zr,nc)
−1ZTtr,ncZt,nc
−1. (3.16)
In dieser Gleichung bezeichnet Zr,nc eine N × N Diagonalmatrix, deren Einträge
die Eigenimpedanzen der N Einzelantennen der Empfangsantennengruppe sind, wo-
bei der Einfluss der Verkopplung der Empfangsantennen untereinander vernachlässigt
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wird, d.h. die Eigenimpedanz wird für jede Einzelantenne so bestimmt, als befinde
sie sich alleine im freien Raum. Analog dazu ist Zt,nc in (3.16) eine M × M Dia-
gonalmatrix, deren Einträge die Eigenimpedanzen der M Einzelantennen der Sende-
antennengruppe bei Vernachlässigung der Verkopplung der Sendeantennen unterein-
ander sind. Entsprechend bezeichnet Ztr,nc die M × N Koppelimpedanzmatrix zwi-
schen den Sende- und Empfangsantennen ohne Berücksichtigung der Verkopplung auf
der Sende- bzw. Empfangsseite. Hnc in (3.16) ist also die Fernfeldkanalübertragungs-
matrix ohne Berücksichtigung der Nahfeldverkopplung der Einzelantennen jeweils auf
der Sende- und auf der Empfangsseite. Das M × N -MIMO System entspricht dann
M ×N isolierten SISO-Verbindungen.
3.6 Kanalmodell zur Beurteilung des Einflusses der Nah-
feldverkopplungen auf die Übertragungsstrecke
Das Ziel in diesem Unterabschnitt ist es, einen Zusammenhang zwischen der Fernfeld-
Kanalübertragungsmatrix mit Berücksichtigung aller Verkopplungen zwischen den An-
tennen, H, und der im vorangegangen Abschnitt eingeführten Fernfeld-Kanalüber-
tragungsmatrix ohne Berücksichtigung dieser Nahfeldverkopplungen, Hnc, herzulei-
ten. Dadurch wird es möglich, den Einfluss der Nahfeldverkopplungen zwischen den
Einzelantennen der Sende- und Empfangsantennengruppe auf die Übertragungsstrecke
eines MIMO-Systems zu charakterisieren. Ein allgemein gültiger, analytisch abgelei-
teter Zusammenhang zwischen den Matrizen H und Hnc ist nicht immer angebbar.
Unter den Annahmen, dass
• die Eigenimpedanzen der Antennen in der Gruppe unverändert bleiben, d.h. die
Diagonal-Einträge der Koppelimpedanz-Matrizen der Gruppenantennen mit und
ohne Berücksichtigung der Strahlungskopplung identisch sind,
• die Einträge der Koppelimpedanzmatrizen Zt und Zr als unabhängig von den
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Einträgen der Koppelimpedanzmatrix Ztr betrachtet werden können, d.h. dass
die Nahfeldverkopplungen zwischen den Antennen untereinander unabhängig
von den Fernfeldverkopplungen sind und
• die Einträge der Koppelimpedanzmatrizen, die die Übertragung zwischen den
beiden Torgruppen beschreiben, mit und ohne Berücksichtigung der Strahlungs-
kopplung zwischen den Einzelantennen in den Sende- und den Empfangsanten-
nengruppen untereinander identisch sind, d.h.
Ztr = Ztr,nc (3.17)
lässt sich jedoch, wie nachfolgend gezeigt, ein Zusammenhang zwischen den Matrizen
H und Hnc herleiten.
Zunächst werden die folgenden Matrizen eingeführt:
CRX = ZL(ZL + Zr)
−1, (3.18)
CRX,nc = ZL(ZL + Zr,nc)
−1, (3.19)
CTX = Z
−1
t (3.20)
und
CTX,nc = Z
−1
t,nc. (3.21)
In einem nächsten Schritt werden die Matrizen CRX und CTX wie folgt zerlegt:
CRX = CRX,nc +CRX,12 (3.22)
und
CTX = CTX,nc +CTX,12, (3.23)
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wobei die Matrizen CRX,12 und CTX,12 in (3.22) und in (3.23) den Einfluss der Nah-
feldverkopplungen zwischen den Antennen der Sendeantennen- und der Empfangs-
antennengruppe beinhalten. Durch Einsetzen von (3.22) und (3.23) in (3.15) speziali-
siert sich unter Berücksichtigung von (3.18), (3.20) und (3.17) die Kanalübertragungs-
matrix zu:
H = CRX,11Z
T
tr,ncCTX,11 +CRX,11Z
T
tr,ncCTX,12 +CRX,12Z
T
tr,ncCTX,11
+CRX,12Z
T
tr,ncCTX,12. (3.24)
Werden die Nahfeldverkopplungen zwischen den Antennen der Sendeantennen- und
der Empfangsantennengruppe untereinander nicht berücksichtigt, so sind CRX,12 und
CTX,12 Nullmatrizen. Gl. (3.24) gibt dann in diesem Fall die Kanalübertragungsmatrix
Hnc an, nämlich
Hnc = CRX,11Z
T
tr,ncCTX,11. (3.25)
Mit Hilfe von (3.25) kann (3.24) wie folgt umgeschrieben werden:
H = Hnc +Hnc(CTX,11)
−1CTX,12 +CRX,12(CRX,11)−1Hnc
+CRX,12(CRX,11)
−1Hnc(CTX,11)−1CTX,12. (3.26)
Durch Einführung der Matrizen KTX und KRX
KTX = (CTX,11)
−1CTX,12 (3.27)
KRX = CRX,12(CRX,11)
−1 (3.28)
lässt sich dann (3.26) weiterhin zu
H = (IN +KRX)Hnc(IM +KTX) (3.29)
umformen. Die in (3.27) und (3.28) definierten Matrizen KRX und KTX beschreiben
die Nahfeldverkopplung zwischen den Antennen in der Empfangs- und Sendegruppe
untereinander, wobei die Koppelimpedanzen auf die Eigenimpedanzen der nicht ver-
koppelten Einzelantennen normiert sind. Gl.(3.29) kann wie folgt interpretiert werden.
Durch Ausmultiplizieren der Matrizen in (3.29) bekommt man die vier Summanden
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1. INHncIM ,
2. KRXHnc,
3. HncKTX und
4. KRXHncKTX .
Der erste Summand zeigt, dass der „ungekoppelte“ Übertragungskanal Hnc vollstän-
dig in dem „gekoppelten“ Übertragungskanal H vorhanden ist. Der zweite und der
dritte Summand spiegeln die Fälle wider, bei denen die Nahfeldverkopplungen zwi-
schen den Antennen untereinander jeweils nur auf einer Seite, der Empfangs- oder
Sendeseite, der MIMO-Übertragungsstrecke berücksichtigt werden. Der vierte Sum-
mand beschreibt den sende- und empfangsseitig „gekoppelten“ Übertragungweg. Zur
Veranschaulichung ist diese Interpretation von (3.29) in Abb. 3.2 am Beispiel eines
2 × 2-MIMO-Systems für den Eintrag h11 der Fernfeld-Kanalübertragungsmatrix H
schematisch dargestellt.
Abbildung 3.2: Schematische Darstellung des Einflusses der Nahfeldverkopplung auf
den Eintrag h11 der Kanalübertragungsmatrix eines 2 × 2-MIMO-
Systems.
Auf der Basis von (3.29) wird in [44] der Einfluss der Nahfeldverkopplungen der
Sende- und Empfangsantennen untereinander auf die im Abschnitt 2.5 erwähnten Ka-
nalkorrelationen eines MIMO-Systems untersucht.
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3.7 Leistungsbetrachtungen in MIMO-Systemen
Wie bereits im Abschnitt 2.6 erläutert, ist die erzielbare Kanalkapazität eines MIMO-
Systems durch das SNR auf der Empfängerseite bestimmt. Das SNR wird durch die
von den Abschlussimpedanzen der Empfangsantennengruppe aufgenommene Leistung
(im Folgenden Verbraucherleistung genannt) und durch die Rauschleistung an den
Empfangsantennen bestimmt. In diesem Abschnitt der Arbeit wird, ausgehend von
dem im Abschnitt 3.2 eingeführten allgemeinen Mehrtor-Modell, ein Zusammenhang
zwischen der Verbraucherleistung, d.h. der von den N -Toren auf der Empfängerseite
aufgenommenen Leistung, und der an den M -Toren auf der Senderseite des MIMO-
Systems verfügbaren Leistung hergeleitet.
Im Abschnitt 3.7.1 werden zunächst die Definitionsgleichungen für die verfügbare
Generatorleistung und für die Verbraucherleistung angegeben. Um die Signalquel-
len in die Leistungsbilanz der MIMO-Übertragungsstrecke einzubeziehen, ist es not-
wendig, einen Zusammenhang zwischen den Spannungen an den Sendeantennen und
den Generatorspannungen anzugeben. Dieser wird anhand des allgemeinen Mehrtor-
Modells eines MIMO-Systems im Abschnitt 3.7.2 hergeleitet. Im Abschnitt 3.7.3 er-
folgt dann eine Herleitung der Verbraucherleistung für ein SISO (M=N=1)-System,
um die die Leistungsbilanz der Übertragungsstrecke bestimmenden Größen herauszu-
arbeiten. Anschließend wird im Abschnitt 3.7.4 die Verbraucherleistung eines 2 × 2-
MIMO-Systems bei Berücksichtigung und bei Nichtberücksichtigung der Nahfeldver-
kopplungen zwischen den Antennen jeweils der Sende- und Empfangsantennengrup-
pen untereinander bestimmt, wodurch der Einfluss dieser Nahfeldverkopplungen auf
die Leistungsbilanz einer MIMO-Übertragungsstrecke demonstriert wird. Darauf auf-
bauend findet sich dann im Abschnitt 3.7.5 eine verallgemeinerte Darstellung der Vor-
gehensweise zur Bestimmung der Verbraucherleistung eines M ×N -MIMO-Systems
in Abhängigkeit seiner verfügbaren Generatorleistung.
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3.7.1 Definitionsgleichungen für die verfügbare Generatorleistung
und für die Verbraucherleistung
Betrachtet wird die in Abb. 3.3 dargestellte Spannungsquelle mit der Spannung U0 und
dem Innenwiderstand Z0. Diese Spannungsquelle sei an ihrem Klemmenpaar o−o′ mit
einer beliebigen Impedanz Zo−o′ abgeschlossen. Die verfügbare Generatorleistung P0
Z
Z
O
O-O’
0
O’
U
P
0
0
Abbildung 3.3: Anordnung zur Definition der verfügbaren Generatorleistung
am Klemmenpaar o− o′ gibt die Leistung an, die von der Spannungsquelle an eine an
diesem Tor angeschlossene Impedanz maximal abgegeben werden kann, und ist wie
folgt bestimmt:
P0 =
1
2
|U0|2
4Re(Z0)
(3.30)
Sinngemäß wird in dieser Arbeit mit
P0,i =
1
2
|Ug,i|2
4Re(Zg,i)
(3.31)
die verfügbare Generatorleistung am Tor i (i = 1, · · · ,M ) desM×N -MIMO-Systems
bezeichnet.
Betrachtet wird nun das in Abb. 3.4 dargestellte Klemmenpaar a − a′. An diesem
Klemmenpaar herrsche die Klemmenspannung Ua−a′ , und eine Impedanz ZL,a−a′ sei
angeschlossen.
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Z
a
L,a-a’
L,a-a’
L,a-a’
a’
U
P
Abbildung 3.4: Anordnung zur Definition der Verbraucherleistung
Die von der Abschlussimpedanz ZL,a−a′ aufgenommene Leistung PL,a−a′ ist durch
PL,a−a′ =
1
2
|UL,a−a′|2
|ZL,a−a′|2Re(ZL,a−a
′) (3.32)
gegeben. PL,a−a′ wird im Rahmen dieser Arbeit als Verbraucherleistung bezeichnet.
Entsprechend bezeichnet
PL,i =
1
2
|Ui|2
|ZL,i|2Re(ZL,i) (3.33)
die Verbraucherleistung am Tor i (i = M + 1, · · · ,M + N ) des M × N -MIMO-
Systems.
3.7.2 Zusammenhang zwischen Generator- und Sendeantennen-
spannungen
Um einen Zusammenhang zwischen den Generator- und den Sendeantennenspannun-
gen herzuleiten, wendet man zunächst die Maschenregel auf der Sendeseite in Abb. 3.1
an und erhält
ut = ug − Zgit. (3.34)
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In (3.34) bezeichnet Zg die M × M Diagonalmatrix der Generatorinnenwiderstän-
de Zg,i, i = 1, · · · ,M der M Generatoren auf der Senderseite. Da die Sende- und
Empfangsantennengruppen sich im Fernfeld voneinander befinden, kann der zweite
Summand in (3.4) vernachlässigt werden, so dass näherungsweise
ut = Ztit (3.35)
gilt. Löst man (3.35) nach it auf und setzt dieses Ergebnis in (3.34) ein, erhält man
ut = ug − ZgZ−1t ut (3.36)
und durch nochmaliges Umstellen nach ut
ut = C
−1
utugug, (3.37)
wobei
Cutug = IM + ZgZ
−1
t (3.38)
gilt.
3.7.3 Bestimmung der Verbraucherleistung eines SISO-Systems
Das in Abb. 3.1 dargestellte Ersatzschaltbild einesM×N MIMO-Systems spezialisiert
sich für ein vorliegendes SISO-System (M = N = 1), wie in Abb. 3.5 gezeigt:
Z(Z)
I I
L,2
Z
g,1
U
1
1 2
U
2
Ug,1
Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild eines SISO-Systems
Die Impedanzmatrix des Systems ist in diesem Fall gegeben durch
Z =
 Z11 Z12
Z21 Z22
 , (3.39)
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wodurch sich der Übertragungskoeffizient h11 =
U2
U1
zwischen den beiden Toren des
SISO-Systems unter Berücksichtigung von (3.15) zu
U2 =
ZL,2
ZL,2 + Z22
Z21
Z11︸ ︷︷ ︸
h11
U1 (3.40)
ergibt. Die Verbraucherleistung PL,2 des SISO-Systems ist durch
PL,2 =
1
2
|U2|2
|ZL,2|2Re(ZL,2) (3.41)
bestimmt. Setzt man (3.40) in (3.41) ein, dann erhält man
PL,2 =
1
2
|U1|2
|Z11|2
|Z21|2
|ZL,2 + Z22|2Re(ZL,2). (3.42)
Berücksichtigt man (3.37) und (3.38), so kann
U1 =
Z11
Zg,1 + Z11
Ug,1 (3.43)
in Abhängigkeit der Generatorspannung Ug,1 geschrieben werden. Setzt man anschlie-
ßend (3.43) in (3.42) ein, so ergibt sich für PL,2
PL,2 =
1
2
|Ug,1|2 1|Z11 + Zg,1|2 |Z21|
2 1
|Z22 + ZL,2|2Re(ZL,2) (3.44)
und nach nochmaligem Umschreiben
PL,2 = P0,1
4Re(Zg,1)Re(Z11)
|Z11 + Zg,1|2︸ ︷︷ ︸
(1−|rTX |2)
|Z21|2
4Re(Z22)Re(Z11)︸ ︷︷ ︸
L
4Re(ZL,2)Re(Z22)
|Z22 + ZL,2|2︸ ︷︷ ︸
(1−|rRX |2)
, (3.45)
wobei
• P0,1 = 1
2
|Ug,1|2
4Re(Zg,1)
die verfügbare Generatorleistung des SISO-Systems
• (1− |rTX |2) der Anpassungsfaktor auf der Sendeseite
• (1− |rRX |2) der Anpassungsfaktor auf der Empfangsseite
• L die Übertragungsdämpfung des SISO-Systems
bezeichnen.
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3.7.4 Bestimmung der Verbraucherleistung eines 2 × 2 MIMO-
Systems
Betrachtet wird nun ein 2 × 2-MIMO-System. Das Ersatzschaltbild dieses Systems
ist in Abb. 3.6 dargestellt. Zunächst werden die Nahfeldverkopplungen zwischen den
3
U
I
3
Z
L,3
4
U
I
4
Z
L,4
(Z)
U
g,1 1
U
1IZg,1
U
g,2 2
U
2IZg,2
Abbildung 3.6: Ersatzschaltbild eines 2× 2-MIMO-Systems
Antennen jeweils der Sende- und Empfangsantennengruppen untereinander vernach-
lässigt. Die in diesem Fall mit Znc bezeichnete Impedanz-Matrix des Systems ist durch
Znc =

Z11 0 Z13 Z14
0 Z22 Z23 Z24
Z13 Z23 Z33 0
Z14 Z24 0 Z44
 (3.46)
gegeben. Die verfügbare Generatorleistung ist am Tor 1 durch
P0,1 =
1
2
|Ug,1|2
4Re(Zg,1)
(3.47)
und am Tor 2 durch
P0,2 =
1
2
|Ug,2|2
4Re(Zg,2)
(3.48)
gegeben. Die gesamte Verbraucherleistung PL dieses Systems ergibt sich zu
PL = PL,3 + PL,4, (3.49)
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wobei
PL,3 =
1
2
|U3|2
|ZL,3|2Re(ZL,3) (3.50)
die Verbraucherleistung am Tor 3 und
PL,4 =
1
2
|U4|2
|ZL,4|2Re(ZL,4) (3.51)
die Verbraucherleistung am Tor 4 bezeichnen. Unter Verwendung von (3.16) gilt für
U3
U3 =
ZL,3Z13
Z11(ZL,3 + Z33)
U1 +
ZL,3Z23
Z22(ZL,3 + Z33)
U2. (3.52)
Setzt man (3.52) in (3.50) ein und berücksichtigt, dass gemäß (3.37) und (3.38)
U1 =
Z11
Z11 + Zg,1
Ug,1 (3.53)
und
U2 =
Z22
Z22 + Zg,2
Ug,2 (3.54)
gelten, erhält man für PL,3
PL,3 =
1
2
|Ug,1|2 1|Z11 + Zg,1|2 |Z13|
2 1
|Z33 + ZL,3|2Re(ZL,3)︸ ︷︷ ︸
PL,3,1
+
1
2
|Ug,2|2 1|Z22 + Zg,2|2 |Z23|
2 1
|Z33 + ZL,3|2Re(ZL,3)︸ ︷︷ ︸
PL,3,2
+ |Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
1
U∗g,1Ug,2
(
Z13
Zg,1 + Z11
)(
Z23
Zg,2 + Z22
)∗)
Re(ZL,3)
|Z33 + ZL,3|2︸ ︷︷ ︸
PL,3,1,2
. (3.55)
Aus (3.55) ist zu sehen, dass sich die Verbraucherleistung am Tor 3 des Systems aus
drei gewichteten Beiträgen zusammensetzt,
• dem Beitrag PL,3,1 des Tors 1
• dem Beitrag PL,3,2 des Tors 2
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• dem „Mischbeitrag“ PL,3,1,2 dieser beiden Eingangstore des Systems,
d.h.
PL,3 = PL,3,1 + PL,3,2 + PL,3,1,2
= α3,1P0,1 + α3,2P0,2 + α3,1,2P0,1P0,2. (3.56)
Vergleicht man (3.56) mit (3.55) unter Berücksichtigung von (3.47) und (3.48) , so
ist festzustellen, dass die Gewichtungskoeffizienten α3,1, α3,2 und α3,1,2 der einzelnen
Beiträge dabei durch die Einträge der Impedanzmatrix des Systems, die Generatorin-
nenwiderstände Zg,1 und Zg,2 und den Abschlusswiderstand ZL,3 am Tor 3 bestimmt
sind.
Analog dazu bekommt man für die Verbraucherleistung am Tor 4
PL,4 =
1
2
|Ug,1|2 1|Z11 + Zg,1|2 |Z14|
2 1
|Z44 + ZL,4|2Re(ZL,4)︸ ︷︷ ︸
PL,4,1
+
1
2
|Ug,2|2 1|Z22 + Zg,2|2 |Z24|
2 1
|Z44 + ZL,4|2Re(ZL,4)︸ ︷︷ ︸
PL,4,2
+ |Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
1
U∗g,1Ug,2
(
Z14
Zg,1 + Z11
)(
Z24
Zg,2 + Z22
)∗) Re(ZL,4)
|Z44 + ZL,4|2︸ ︷︷ ︸
PL,4,1,2
. (3.57)
Gleichung (3.57) lässt sich ebenfalls gemäß
PL,4 = PL,4,1 + PL,4,2 + PL,4,1,2
= α4,1P0,1 + α4,2P0,2 + α4,1,2P0,1P0,2 (3.58)
umschreiben, wobei, wie in (3.56), α4,1, α4,2 und α4,1,2 Gewichtungskoeffizienten der
einzelnen Beiträge darstellen. Die gesamte Verbraucherleistung PL des betrachteten
MIMO-Systems ergibt sich dann zu
PL = (α3,1 + α4,1)P0,1 + (α3,2 + α4,2)P0,2 + (α3,1,2 + α4,1,2)P0,1P0,2 (3.59)
In PL ist der Einfluss der Fehlanpassung an den Toren und der der Übertragungsdäm-
fungen vollständig berücksichtigt.
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Berücksichtigt man nun das 2 × 2-System einschließlich der Nahfeldverkopplungen
zwischen den Antennen jeweils der Sende- und Empfangsantennengruppen unterein-
ander, so ist dessen Impedanzmatrix nach der Definition der Z-Matrix in (3.1) explizit
durch
Z =

Z11 Z12 Z13 Z14
Z12 Z22 Z23 Z24
Z13 Z23 Z33 Z34
Z14 Z24 Z34 Z44
 (3.60)
gegeben. Unter Berücksichtigung der Fernfeldbedingungen gilt mit (3.15) für die Span-
nung U3 am Tor 3 in diesem Fall
U3 =
ZL,3(ZL,4 + Z44)(Z13Z22 − Z23Z12)− ZL,3Z34(Z14Z22 − Z24Z12)
[(ZL,3 + Z33)(ZL,4 + Z44)− Z234](Z11Z22 − Z212)︸ ︷︷ ︸
h11
U1
+
ZL,3(ZL,4 + Z44)(Z23Z11 − Z13Z12)− ZL,3Z34(Z24Z11 − Z14Z12)
[(ZL,3 + Z33)(ZL,4 + Z44)− Z234](Z11Z22 − Z212)︸ ︷︷ ︸
h12
U2. (3.61)
Setzt man (3.61) in (3.50) ein und berücksichtigt, dass jetzt gemäß (3.37) und (3.38)
U1 =
Z11(Z22 + Zg,2)− Z212
(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
Ug,1
+
Z12Zg,1
(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
Ug,2 (3.62)
und
U2 =
Z12Zg,2
(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
Ug,1
+
Z22(Z11 + Zg,1)− Z212
(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
Ug,2 (3.63)
gelten, so lässt sich die Verbraucherleistung PL,3 am Tor 3 des Systems, mit h11 und
h12 aus (3.61), ähnlich wie im voherigen Fall aus der Zusammensetzung von drei ge-
wichteten Beiträgen, nämlich
PL,3 = PL,3,1,c + PL,3,2,c + PL,3,1,2,c
= α3,1,c P0,1 + α3,2,c P0,2 + α3,1,2,c P0,1P0,2 (3.64)
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darstellen, wobei
PL,3,1,c =
1
2
|h11|2
(∣∣∣∣ Z11(Z22 + Zg,2)− Z212(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
∣∣∣∣2 |Ug,1|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+
1
2
|h11|2
(∣∣∣∣ Z12Zg,1(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
∣∣∣∣2 |Ug,2|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+|h11|2|Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
1
U∗g,1Ug,2
(Z11(Z22 + Zg,2)− Z212)∗(Z12Zg,1)
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2 , (3.65)
PL,3,2,c =
1
2
|h12|2
(∣∣∣∣ Z12Zg,2(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
∣∣∣∣2 |Ug,1|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+
1
2
|h12|2
(∣∣∣∣ Z22(Z11 + Zg,1)− Z212(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212
∣∣∣∣2 |Ug,2|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+|h12|2|Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
1
U∗g,1Ug,2
(Z22(Z11 + Zg,1)− Z212)(Z12Zg,2)∗
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2 (3.66)
und
PL,3,1,2,c = |Ug,1|2Re
(
h11h
∗
12
(Z11(Z22 + Zg,2)− Z212)(Z12Zg,2)∗
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+|Ug,2|2Re
(
h11h
∗
12
(Z22(Z11 + Zg,1)− Z212)∗(Z12Zg,1)
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+|Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
h11h
∗
12
1
U∗g,1Ug,2
(Z11(Z22 + Zg,2)− Z212)(Z22(Z11 + Zg,1)− Z212)∗
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2
+|Ug,1|2|Ug,2|2Re
(
h11h
∗
12
1
U∗g,1Ug,2
(Z12Zg,1)(Z12Zg,2)∗
|(Z11 + Zg,1)(Z22 + Zg,2)− Z212|2
)
Re(ZL,3)
|ZL,3|2 (3.67)
gelten. Der Unterschied zum Fall ohne Berücksichtigung der Nahfeldverkopplungen
der Antennen untereinander besteht in den veränderten Gewichtungskoeffizienten der
einzelnen Beiträge. Diese sind jetzt nicht nur eine Funktion der Einträge der Impedanz-
Matrix, sondern auch der GeneratorinnenwiderständeZg,1 undZg,2 und der Abschlusswi-
derstände ZL,3 am Tor 3 und ZL,4 am Tor 4. Dieses folgt unmittelbar aus dem Vergleich
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von (3.64) mit (3.65)-(3.67) unter Berücksichtigung von (3.47), (3.48) und (3.61). Des-
halb sind die Gewichtungskoeffizienten durch den zusätzlichen Index ’c’ bezeichnet,
was den Einfluss der Nahfeldverkopplungen zwischen den Antennen der Gruppen un-
tereinander auf die Leistungsbilanz der Übertragungsstrecke verdeutlichen soll. Diese
Nahfeldverkopplungen wirken sich folglich sowohl auf die Fehlanpassung an den To-
ren als auch auf die Übertragungsdämpfungen zwischen den Toren auf der Sende- und
auf der Empfangsseite aus.
Analog dazu bekommt man für die Verbraucherleistung am Tor 4
PL,4 = PL,4,1 + PL,4,2 + PL,4,1,2
= α4,1,cP0,1 + α4,2,cP0,2 + α4,1,2,cP0,1P0,2, (3.68)
wobei α4,1,c, α4,2,c und α4,1,2,c die entsprechenden Gewichtungskoeffizienten der ein-
zelnen Beiträge bezeichnen. Die gesamte Verbraucherleistung PL des betrachteten
MIMO-Systems ergibt sich in diesem Fall zu
PL = (α3,1,c+α4,1,c)P0,1+(α3,2,c+α4,2,c)P0,2+(α3,1,2,c+α4,1,2,c)P0,1P0,2 (3.69)
3.7.5 Allgemeiner Fall: Verbraucherleistung eines M×N -MIMO-
Systems
In diesem Abschnitt soll nun die in den Abschnitten 3.7.3 und 3.7.4 vorgestellte Vor-
gehensweise zur Bestimmung der Verbraucherleistung auf ein M ×N -MIMO-System
verallgemeinert werden. Zu diesem Zweck wird zuerst die Matrix
P0 =
1
2
ugu
H
g (
1
4
Re(Z−1g )) (3.70)
eingeführt. Die Diagonal-Einträge der Matrix P0 entsprechen den jeweils verfügbaren
Generatorleistungen P0,i, i = 1 · · ·M an den Toren auf der Sendeseite, so dass für die
gesamte verfügbare Generatorleistung des M ×N -MIMO-Systems
P0 =
M∑
i=1
P0,i = Tr(P0) (3.71)
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gilt. Die Matrix P0 spiegelt demzufolge die Verteilung der gesamten verfügbaren Ge-
neratorleistung des Systems auf die Eingangstore i = 1 · · ·M wider. Mit
PL =
1
2
uru
H
r (Re(ZL)Z
−∗
L Z
−1
L ) (3.72)
wird eine weitere Matrix definiert. Die Diagonal-Elemente von PL entsprechen den
Verbraucherleistungen PL,i, i =M+1 · · ·M+N an den Toren auf der Empfangsseite.
Setzt man (3.15) in (3.72) ein, ergibt sich
PL =
1
2
(Hutu
H
t H
H)(Re(ZL)Z
−∗
L Z
−1
L ), (3.73)
woraus man mit (3.37) anschließend
PL =
1
2
(
(HC−1utug)ugu
H
g (HC
−1
utug)
H(Re(ZL)Z
−∗
L Z
−1
L )
)
(3.74)
erhält. Stellt man nun (3.70) nach uguHg um, nämlich
ugu
H
g = 2P0(4Re(Zg)) (3.75)
und setzt dieses Ergebnis in (3.74) ein, so spezialisiert sich PL zu
PL = (HC
−1
utug)(P0 · 4Re(Zg))(HC−1utug)H(Re(ZL)Z−∗L Z−1L ). (3.76)
Aus (3.76) ist unter Berücksichtigung von (3.15) und (3.37) zu sehen, dass PL durch
die Impedanz-MatrixZ, die inZg zusammengefassten Generatorinnenwiderstände, die
in ZL zusammengefassten Abschlusswiderstände und durch die verfügbare Generator-
leistung-Verteilungsmatrix P0 auf die Eingangstore des M × N -MIMO-Systems be-
stimmt ist. Folglich ist auch die gesamte Verbraucherleistung PL des Systems
PL =
M+N∑
i=M+1
PL,i = Tr(PL) (3.77)
durch diese genannten Größen bestimmt. Dadurch ist der Einfluss aller Verkopplun-
gen zwischen den Antennen des MIMO-Systems einschließlich des Einflusses ihrer
Umgebung auf die Leistungsbilanz der MIMO-Übertragungsstrecke erfasst.
40
KAPITEL 3. NETZWERKTHEORETISCHE BESCHREIBUNG VON
MIMO-SYSTEMEN
3.7.6 Mittlere Verbraucherleistung eines M ×N -MIMO-Systems
Aus (3.76) und (3.77) wird die Verbraucherleistung eines M ×N -MIMO-Systems für
deterministische Generatorspannungen bestimmt, d.h der Generatorspannungsvektor
ug enthält vorgegebene Werte. Die Kanalkapazität eines MIMO-Systems nach Shan-
non ist jedoch durch die Verteilungsfunktion des Eingangssignalvektors bestimmt.
In [13] wird bewiesen, dass ein Gauß-verteilter komplexer Eingangssignalvektor die
Kanalkapazität eines MIMO-Systems im Sinne von Shannon maximiert. Die Vertei-
lungseigenschaften eines solchen Eingangssignalvektors sind dann vollständig durch
die Angabe seiner zugehörigen Korrelationsmatrix bestimmt. Dies bedeutet für die
im Rahmen dieser Arbeit verwendete Z-Matrix- Formulierung eines MIMO-Systems,
dass der komplexe Vektor ug der Generatorspannungen als ein Gauß-verteilter kom-
plexer Vektor modelliert wird, da dieser Vektor die primäre Anregung des Systems
darstellt. Dadurch sind die stochastischen Eigenschaften des komplexen Vektors ug
mit
Rugug = E(ugu
H
g ) = E(P0)(8Re(Zg)) (3.78)
bestimmt.Rugug in (3.78) bezeichnet die Korrelationsmatrix von ug und E den Erwar-
tungswert-Operator. Demzufolge wird mit
PL = Tr(E(PL)) (3.79)
die mittlere Verbraucherleistung bestimmt, wobei
E(PL) = (HC
−1
utug)E(P0)(4Re(Zg))(HC
−1
utug)
H(Re(ZL)Z
−∗
L Z
−1
L ) (3.80)
gilt.
3.8 Z-Matrix-Formulierung der MIMO-Kanalkapazität
Werden die Rauschsignale an den N Toren auf der Empfangsseite des MIMO-Systems
als unabhängig voneinander, Gauß-verteilte Signale mit der Varianz Pn (Rauschleistung)
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angenommen, so entspricht
RLL = E[PL] + INPn (3.81)
der in (2.15) eingeführten, die MIMO-Kanalkapazität bestimmenden Korrelationsma-
trix der Empfangssignale. Folglich ist die MIMO-Kanalkapazität in der Z-Matrix For-
mulierung des M +N -Tor-Modells des Systems durch
C = max
Tr(E[P0])=PT
log2 det
(
IN +
P0
Pn
E[PL]
P0
)
(3.82)
bestimmt. In (3.82) bezeichnet
P0 = Tr(E[P0]) (3.83)
die gesamte verfügbare mittlere Generatorleistung und entspricht in dieser Formulie-
rung der gesamten (Sende)-Leistung PT in (2.15). Setzt man (3.80) in (3.82) ein, so
spezialisiert sich (3.82) weiter zu
C = max
Tr(E(P0))=PT
log2 det
(
IN + (HC−1utug)
P0
Pn
E[P0]
P0
(4Re(Zg))(HC−1utug)
H(Re(ZL)Z−∗L Z
−1
L )
)
(3.84)
Aus (3.84) folgt, dass die maximal erzielbare Kanalkapazität einer vorgegebenen MIMO-
Übertragungsstrecke, die durch ihre Z-, die Generatorinnenwiderstands- und die Ab-
schlussimpedanz-Matrix Zg und ZL beschrieben wird, durch die Wahl der Matrix
E[P0] des Systems bestimmt ist. Diese Matrix spiegelt die Verteilung der gesamten
verfügbaren Generatorleistung auf die M Toren auf der Senderseite des Systems wi-
der und entspricht der in (2.15) angegebenen Korrelationsmatrix der Eingangssignale.
Für die optimale Wahl der Matrix E[P0] ist dann, wie bereits im Abschnitt 2.6.1 er-
läutert, die Kenntnis der durch die Matrizen Z, Zg und ZL bestimmten Eigenschaften
der MIMO-Übertragungsstrecke auf der Sendeseite notwendig. Die Lösungen für die
Wahl der Matrix E[P0] werden dann, wie im Kapitel 2 erläutert, entsprechend den
Fällen
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(a) Kenntnis der Eigenschaften der Übertragungsstrecke ist auf der Sendeseite nicht
vorhanden
(b) Kenntnis der Eigenschaften der Übertragungsstrecke ist auf der Sendeseite vor-
handen
bestimmt, wobei für Gründe, die ebenfalls im Abschnitt 2.6.6 erläutert wurden, der
oben genannte Fall (a) den für die Praxis relevanten Fall darstellt. Daher wird, wenn
nichts anders angegeben, für die im Rahmen dieser Arbeit durchgeführten Kanal-
kapazitäts-Berechnungen angenommen, dass die Kenntnis der Eigenschaften der Über-
tragungsstrecke auf der Sendeseite nicht vorhanden ist, woraus
E[P0] =
P0
M
IM (3.85)
gilt und die Kanalkapazität nach (3.84) sich mit
C = log2 det
(
IN +
P0
MPn
(HC−1utug)(4Re(Zg))(HC
−1
utug)
H(Re(ZL)Z
−∗
L Z
−1
L )
)
(3.86)
bestimmen lässt.
P0
Pn
in (3.86) bezeichnet das SNR.
3.9 Numerische Beispiele: Auswirkung der Z-Parameter
auf die Kanalkapazität
Wie im folgenden Kapitel 4 gezeigt wird, stehen verschiedene feldtheoretische Verfah-
ren zur Verfügung, um die Einträge der Z-Matrix für ein konkretes Szenario zu berech-
nen. Solche Berechnungen sind immer nur mit einer begrenzten Genauigkeit durchzu-
führen. Es ist deshalb von großem Interesse vorab abschätzen zu können, wie sich Feh-
ler in der Berechnung der Z-Matrix-Einträge auf die Kanalkapazität auswirken. Eine
solche Abschätzung muss meist an dem jeweiligen konkreten Szenario durchgeführt
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werden. Es ist jedoch möglich einige Aussagen zu erarbeiten, indem man die Auswir-
kung einzelner oder in Gruppen zusammengefasster Einträge der Impedanz-Matrix auf
die Kanalkapazität unter technisch plausiblen Bedingungen untersucht.
Bei dem ersten in diesem Zusammenhang untersuchten Beispiel handelt es sich um ein
2× 2-MIMO-System (s. Abb. 3.6) mit den nachfolgend aufgelisteten Eigenschaften.
• Die Einzelantennen in der Sende- und in der Empfangsantennengruppe sind
identisch, woraus
Z11 = Z22 (3.87)
Z33 = Z44 (3.88)
folgt.
• Die Sende- und die Empfangsantennengruppe sind identisch aufgebaut. Folglich
gelten
Z11 = Z22 = Z33 = Z44 (3.89)
und
Z12 = Z34. (3.90)
• Die Nahfeldverkopplungen zwischen den Einzelantennen der Antennengruppen
sind vernachlässigbar. Es gilt dann
Z12 = Z34 = 0 (3.91)
• Das 2×2-MIMO-System ist übertragungssymmetrisch aufgebaut. Dies bedeutet,
dass
Z24 = Z13 (3.92)
und
Z23 = Z14. (3.93)
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• Die Generatorinnenwiderstände Zg,1 und Zg,2 auf der Sendeseite sind identisch,
d.h.
Zg,1 = Zg,2 = Zg. (3.94)
• Die Abschlusswiderstände ZL,3 und ZL,3 auf der Empfängerseite sind ebenfalls
identisch, woraus
ZL,3 = ZL,3 = ZL (3.95)
resultiert.
• Für den Generatorinnenwiderstand Zg und für den Abschlusswiderstand ZL gilt
zusätzlich
Zg = ZL = Z
∗
11. (3.96)
Die Impedanz-Matrix des Systems ist unter diesen Annahmen (3.87)-(3.93) eine Spe-
zialisierung von (3.60) und durch
Z =

Z11 0 Z13 Z14
0 Z11 Z14 Z13
Z13 Z14 Z11 0
Z14 Z13 0 Z11
 (3.97)
gegeben. Es wird weiterhin angenommen, dass
Z14 = Z13e
jΦ (3.98)
gilt, wobeiΦ den Phasenunterschied zwischen Z14 undZ13 bezeichnet. Die Kanalüber-
tragungsmatrix H und die Matrix Cutug des betrachteten Systems sind dann gemäß
(3.15) und (3.38) unter Berücksichtigung von (3.96) durch
H =
Z∗11
2Re(Z11)
Z13
Z11
 1 ejΦ
ejΦ 1

︸ ︷︷ ︸
A
(3.99)
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und
Cutug =
2Re(Z11)
Z11
I2, (3.100)
gegeben. Daraus ergibt sich mit (3.86) die Kanalkapazität C dieses Systems zu
C = log2 det
(
I2 +
P0L
2Pn
(AAH)
)
, (3.101)
wobei
L =
|Z13|2
(2Re(Z11))2
. (3.102)
In Abb. 3.7 ist der Verlauf der Kanalkapazität in Abhängigkeit von Φ für P0L
Pn
als Pa-
rameter dargestellt. Es ist zu sehen, dass die Kanalkapazität periodisch mit Φ verläuft.
Dabei erreicht sie ihren Maximalwert bei dem Phasenunterschied Φ = 90◦. Dies be-
deutet, dass die Koppelimpedanzen Z13 und Z14 orthogonal zueinander sind. Sind je-
doch diese Impedanzen gleich- oder gegenphasig, so besitzt die Kanalkapazität ihren
Minimalwert. Abb. 3.7 ist erwartungsgemäß zu entnehmen, dass die Kanalkapazität
mit wachsendem SNR ansteigt.
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Abbildung 3.7: Verlauf der Kanalkapazität in Abhängigkeit von Φ mit (P0L
Pn
) als Para-
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46
KAPITEL 3. NETZWERKTHEORETISCHE BESCHREIBUNG VON
MIMO-SYSTEMEN
Als nächstes Beispiel wird ein 2 × 2-MIMO-System bei Berücksichtigung der Strah-
lungskopplung zwischen den Antennen der jeweiligen Gruppen untereinander unter-
sucht, um den Einfluss dieser Strahlungskopplungen auf die Kanalkapazität beurteilen
zu können. Es wird dabei angenommen, dass (3.87)-(3.90), (3.92)-(3.96) sowie (3.98)
ebenfalls für dieses System gelten. Lediglich (3.91) ist in diesem Fall nicht mehr gül-
tig. Die Impedanz-Matrix des Systems ergibt sich dann zu
Z =

Z11 Z12 Z13 Z13e
jΦ
Z12 Z11 Z13e
jΦ Z13
Z13 Z13e
jΦ Z11 Z12
Z13e
jΦ Z13 Z12 Z11
 (3.103)
als eine weitere Spezialisierung von (3.60). Führt man
k =
Z12
Z11
(3.104)
und
k˜ =
Re(Z11)
Z11
(3.105)
ein, so lassen sich die Kanalübertragungsmatrix H und die MatrixCutug gemäß (3.15)
und (3.38) unter Berücksichtigung von (3.96) als
H =
1
2
Z13Z
∗
11
Z211
 E(k, k˜)− ejΦF (k, k˜) ejΦE(k, k˜)− F (k, k˜)
ejΦE(k, k˜)− F (k, k˜) E(k, k˜)− ejΦF (k, k˜)
 (3.106)
Cutug =
1
1− k2
 2k˜ − k2 −k(2k˜ − 1)
−k(2k˜ − 1) 2k˜ − k2
 (3.107)
darstellen, wobei
E(k, k˜) =
1
(1− k)(2k˜ − k) +
1
(1 + k)(2k˜ + k)
(3.108)
und
F (k, k˜) =
1
(1− k)(2k˜ − k) −
1
(1 + k)(2k˜ + k)
(3.109)
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gelten. Da mit (3.104)
(1− k) = Z11 − Z12
Z11
(3.110)
und
(1 + k) =
Z11 + Z12
Z11
(3.111)
gelten, folgt aus (3.106)-(3.109), dass die Kanalübertragungsmatrix H und die Ma-
trix Cutug und demzufolge die Kanalkapazität durch die Summe Z11 + Z12 und die
Differenz Z11 − Z12 von der Selbstimpedanz Z11 der Antennen und der Koppelim-
pedanz Z12 zwischen den Antennen in den Gruppen untereinander bestimmt ist. Die
Kanalkapazität ergibt sich dann entsprechend (3.86) mit (3.106) und (3.107) zu
C = log2 det
(
I2 +
P0L
2Pn
|k˜|4(A˜A˜H)
)
, (3.112)
wobei
A˜ =

k˜(k˜−kejΦ)+( k
2
)2
(k˜2−( k
2
)2)2
k˜(k˜ejΦ−k)+( k
2
)2ejΦ
(k˜2−( k
2
)2)2
k˜(k˜ejΦ−k)+( k
2
)2ejΦ
(k˜2−( k
2
)2)2
k˜(k˜−kejΦ)+( k
2
)2
(k˜2−( k
2
)2)2
 (3.113)
gilt und L durch (3.102) gegeben ist.
Es muss angemerkt werden, dass sich in der Regel die Eigenimpedanzen der Anten-
nen bei vorhandenen Nahfeldverkopplungen gegenüber dem Fall ohne Nahfeldver-
kopplungen verändern, so dass die Grössen k und k˜ nicht “unabhängig“ voneinander
betrachtet werden können, da beide auf die Eigenimpedanz der Antennen normiert
sind. Weiterhin verändern sich ebenfalls die Fernfeldkoppelimpedanzen mit der Ver-
kopplung. Dadurch ist eine verallgemeinerte Auswertung von (3.112) nicht möglich.
Um dennoch zu einer weiteren Aussage kommen zu können, werden k und k˜ für eine
konkrete Antennenanordnung (zwei parallel zueinander auf gleicher Höhe angeordne-
te
λ
2
-Dipolantennen im Abstand
λ
4
) bestimmt und in (3.112) eingesetzt. In Abb. 3.8
ist der Verlauf der Kanalkapazität in Abhängigkeit von Φ für die so bestimmten Werte
von k und k˜ für P0L
Pn
= 10 dargestellt.
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Abbildung 3.8: Verlauf der Kanalkapazität in Abhängigkeit von Φ mit P0L
Pn
= 10 und
k˜ = 0, 7769− j0, 4163
Zum Vergleich ist der Verlauf der Kanalkapazität für k = 0, d.h. bei Vernachlässigung
der Strahlungskopplung zwischen den Antennen der jeweiligen Gruppen untereinan-
der, ebenfalls dargestellt. Der Abb. 3.8 ist zu entnehmen, dass die Kanalkapazität un-
ter Berücksichtigung der Nahfeldverkopplungen einen ähnlichen Verlauf mit Φ wie im
Fall ohne Berücksichtigung dieser Nahfeldverkopplungen aufweist. Sie besitzt wie-
derum Minima bei Gleichphasigkeit der Fernfeldkoppelimpedanzen, d.h. Φ = 0◦ und
Φ = 360◦, und ein Nebenminimum bei Gegenphasigkeit der Fernfeldkoppelimpedan-
zen (Φ = 180◦). Das Hauptmaximum der Kanalkapazität findet sich - wie im Fall
ohne Berücksichtigung der Nahfeldverkopplungen - bei Φ = 90◦. Es soll an dieser
Stelle nochmals erwähnt werden, dass diese Interpretation nur unter den getroffenen
Annahmen gültig ist.
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KAPITEL 4
Numerische Lösung des Feldproblems: Auswirkung
des verwendeten feldtheoretischen Verfahrens auf
das Ergebnis für die Kanalkapazität
4.1 Einleitung
In diesem Kapitel wird auf die feldtheoretische Bestimmung der die Kanalkapazität
mitbestimmenden und im Kapitel 3 eingeführten Impedanzmatrix Z eines MIMO-
Systems eingegangen.
4.2 Theoretische Grundlagen
Die Grundlage zur Lösung aller elektromagnetischen Feldprobleme bilden die Max-
well’schen Gleichungen. Diese können für zeitharmonische elektromagnetische Felder
(ejωt) angegeben werden zu
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∇×H(r ) = j ω D(r ) + J(r ), (4.1)
∇× E(r ) = −j ω B(r )−M(r ), (4.2)
∇ ·D(r ) = ρJ(r ) (4.3)
∇ ·B(r ) = ρM(r ) (4.4)
In (4.1) bis (4.4) bezeichnen
• H die magnetische Feldstärke,
• E die elektrische Feldstärke,
• J die elektrische Stromdichte,
• M die magnetische Stromdichte,
• B die magnetische Flussdichte,
• D die dielektrische Verschiebungsdichte,
• ρJ die zu J gehörige elektrische Raumladungsdichte,
• ρM die zu M gehörige magnetische Raumladungsdichte.
Für die Lösung eines konkreten Feldproblems müssen die Maxwell-Gleichungen durch
Materialbeziehungen ergänzt werden, die unter der Annahme eines vorliegenden linea-
ren und isotropen Mediums in der Form
D(r ) = ε(r )E(r ) (4.5)
B(r ) = µ(r )H(r ) (4.6)
angegeben werden können, wobei ε(r ) die ortsabhängige Dielektrizitätskonstante und
µ(r ) die ortsabhängige Permeabilitätskonstante bezeichnen. Die Maxwell-Gleichungen
stellen ein System von gekoppelten Differentialgleichungen dar. Zur Lösung dieser
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Gleichungen, d.h. zur Bestimmung der elektrischen und der magnetischen Feldstärke
bei einer eingeprägten Stromverteilung, ist es oft zweckmäßig, das System von ge-
koppelten in ein System von ungekoppelten Differentialgleichungen zurückzuführen.
Dies kann z.B. durch Rotationsbildung von (4.1) und (4.2) mit anschließendem Eli-
minieren von jeweils einer Unbekannten (E oder H) geschehen, woraus man unter
Berücksichtigung von (4.5) und (4.6)
∇× 1
µ(r )
∇× EJ(r)− ω2 ε(r )EJ(r) = −jωJ(r ) , (4.7)
∇× 1
µ(r )
∇× EM(r)− ω2 ε(r )EM(r) = −∇× M(r )
µ(r )
(4.8)
erhält. (4.7) und (4.8) sind die inhomogenen Wellengleichungen für die elektrische
FeldstärkeE, wobeiEJ(r ) die von der elektrischen Stromdichte J erzeugte elektrische
Feldstärke und EM(r ) die von der magnetischen Stromdichte M erzeugte elektrische
Feldstärke bezeichnen. Die (gesamte) elektrische Feldstärke ergibt sich aus der Summe
der beiden Teilfelder EJ(r ) und EM(r )
E(r ) = EJ(r ) + EM(r ). (4.9)
Unter Zuhilfenahme des Konzepts der Green’schen Funktionen können mit
↔
GEJ (r, r
′)
und
↔
GEM(r, r
′) Lösungen der inhomogenen Wellengleichungen (4.7) und (4.8) für am
Ort r′ befindliche elektrische und magnetische punktförmige Stromverteilungen be-
stimmt werden, wobei
∇× 1
µ(r )
∇× ↔GEJ (r, r′)− ω2 ε(r )
↔
GEJ (r, r
′) = −jω ↔I δ(r− r′) (4.10)
∇× 1
µ(r )
∇× ↔GEM(r, r′)− ω2 ε(r )
↔
GEM(r, r
′) = −∇× 1
µ(r )
↔
I δ(r− r′)(4.11)
gelten. In (4.10) und (4.11) bezeichnet
↔
I die Einheitsdyade. Die elektrische Feldstärke
in einem beliebigen Aufpunkt E(r ) für beliebige elektrische und magnetische Strom-
verteilungen im Lösungsgebiet V lässt sich dann bei bekannten Green’schen Funktio-
nen für die elektrische Feldstärke
↔
GEJ (r, r
′) und
↔
GEM(r, r
′) gemäß
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E(r) =
∫∫
V
∫
↔
GEJ (r, r
′) · J(r ′)dv′
︸ ︷︷ ︸
EJ (r )
+
∫∫
V
∫
↔
GEM(r, r
′) ·M(r ′)dv′
︸ ︷︷ ︸
EM (r )
(4.12)
berechnen.
Unter Ausnutzung der Dualität zwischen elektrischen und magnetischen Größen las-
sen sich analoge Gleichungen zu (4.7) bis (4.11) für die magnetische Feldstärke H
herleiten. Die (gesamte) magnetische Feldstärke ergibt sich dementsprechend zu
H(r) =
∫∫
V
∫
↔
GHJ (r, r
′) · J(r ′)dv′
︸ ︷︷ ︸
HJ (r )
+
∫∫
V
∫
↔
GHM(r, r
′) ·M(r ′)dv′
︸ ︷︷ ︸
HM (r )
(4.13)
In (4.13) sind
↔
GHJ (r, r
′) und
↔
GHM(r, r
′) die Green’schen Funktionen für die magneti-
sche Feldstärke,HJ bezeichnet die von der elektrischen Stromdichte erzeugte undHM
die von der magnetischen Stromdichte erzeugte magnetische Feldstärke.
Alternativ zu den in (4.12) und in (4.13) angegebenen Gleichungen können die elek-
trische und die magnetische Feldstärke auch mit Hilfe von elektrodynamischen Poten-
tialen berechnet [45] werden:
E(r) = −jω
∫∫
V
∫
↔
GAJ (r, r
′) · J(r ′)dv′ + 1
jω
∇ ·
∫∫
V
∫
↔
GφJ(r, r
′)∇ · J(r ′)dv′
+
∫∫
V
∫
↔
GFM(r, r
′) ·M(r ′)dv′ (4.14)
In (4.14) bezeichnen
↔
GAJ (r, r
′),
↔
GφJ(r, r
′) und
↔
GFM(r, r
′) die Green’schen Funktionen
für das magnetische Vektorpotential A, das elektrische skalare Potential φ und das
elektrische Vektorpotential F. Unter Berücksichtigung der Dualität lässt sich eine ana-
loge Gleichung zu (4.14) für die magnetische Feldstärke mit Hilfe von elektrodyna-
mischen Potentialen herleiten [45], auf deren Angabe für eine bessere Lesbarkeit an
dieser Stelle verzichtet wird. Werden nur eingeprägte elektrische Ströme betrachtet
(M = 0 und ∇ · J = 0), so spezialisiert sich (4.14) zu
E(r) = −jω
∫∫
V
∫
↔
GAJ (r, r
′) · J(r ′)dv′ (4.15)
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Befinden sich die elektrischen Quellströme im Freiraum, so gilt [46]
↔
GAJ (r, r
′) =
µ
4pi
↔
I
e−jk|r−r
′|
|r− r ′| . (4.16)
In (4.16) bezeichnet |r − r ′| die Entfernung zwischen dem Quellpunkt r′ und dem
Aufpunkt r. Setzt man (4.16) in (4.15) ein, erhält man für die elektrische Feldstärke
E(r) im Aufpunkt r
E(r) = −jω µ
4pi
∫∫
V
∫
J(r ′)
e−jk|r−r
′|
|r− r′| dv
′. (4.17)
Liegt der Aufpunkt r im Fernfeld der Stromdichteverteilung J(r ′), so kann (4.17) zu
E(r) = −jω µ
4pi
e−jk|r|
|r|
∫∫
V
∫
J(r ′)ejkerr
′
dv′ (4.18)
vereinfacht werden. In (4.18) bezeichnet er den Einheitsvektor in Richtung r, d.h.
er =
r
|r| .
4.3 Reziprozitätstheorem/Reziprozitätssatz
In einem linearen und isotropen Medium (ε(r), µ(r)) befinden sich am Ort ra die Quel-
len Ja,Ma und am Ort rb die Quellen Jb,Mb. Die Quellen Ja,Ma und die Quellen
Jb,Mb seien gleichfrequent. Die von den Quellen Ja,Ma erzeugten elektromagneti-
schen Felder sind mitEa,Ha und die von den Quellen Jb,Mb erzeugten elektromagne-
tischen Felder mit Eb,Hb bezeichnet. Die Felder Ea,Ha und Eb,Hb erfüllen jeweils
die Gleichungen (4.1) bis (4.4) mit den dazugehörigen Materialbeziehungen (4.5) und
(4.6). Es kann gezeigt werden, dass dann
−
∫
F (V )
© (Ea×Hb−Eb×Ha)·d f ′ =
∫∫
V
∫
(Ea·Jb+Ma·Hb−Ja·Eb−Mb·Ha) dv′ (4.19)
gilt [45, 47]. In (4.19) bezeichnet V das Volumen des betrachteten, die Quellen ein-
schließenden Gebietes und F (V ) dessen geschlossene Oberfläche. Gleichung (4.19)
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wird als allgemeiner Reziprozitätssatz für lineare Medien oder als Reziprozitätstheo-
rem von Lorentz [42, 45] bezeichnet.
Gilt ∫
F (V )
© (Ea ×Hb − Eb ×Ha) · d f ′ = 0, (4.20)
so spezialisiert sich (4.19) zu∫∫
V
∫
Ea · Jb −Ha ·Mb dv′ =
∫∫
V
∫
Eb · Ja −Hb ·Ma dv′. (4.21)
Die Integrale auf der linken und auf der rechten Seite von (4.21) werden als Reaktionen
oder Reaktionsintegrale bezeichnet [42, 45]. Sie beschreiben jeweils die Wirkung der
FelderEa,Ha der Quellen Ja,Ma auf die Quellen Jb,Mb bzw. die Wirkung der Felder
Eb,Hb der Quellen Jb,Mb auf die Quellen Ja,Ma und werden mit < a, b > bzw.
< b, a >, d.h.
< a, b > =
∫∫
V
∫
Ea · Jb −Ha ·Mb dv (4.22)
< b, a > =
∫∫
V
∫
Eb · Ja −Hb ·Ma dv (4.23)
gekennzeichnet. Die für die Gültigkeit von (4.21) in (4.20) angegebene notwendige
Bedingung ist z.B. erfüllt, wenn
• die in V eingeschlossenen Quellverteilungen endlich ausgedehnt sind und das
betrachtete Gebiet V unendlich ausgedehnt ist (z.B. mit V als Freiraum ist F (V )
die Oberfläche der Fernkugel),
• auf der Oberfläche F (V ) eine der tangentialen Komponenten Ea,tan, Ha,tan und
Eb,tan, Hb,tan der Felder (Ea,Ha) und (Eb,Hb) verschwindet.
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4.4 Bestimmung der Koppelimpedanzen von
(Antennen)-Mehrtoren durch Anwendung des Re-
ziprozitätssatzes
Die Einträge Zij(i = 1 · · ·M + N, j = 1 · · ·M + N) der in Abb. 3.1 eingeführten
Impedanzmatrix Z eines Mehrtors, im Folgenden als Koppelimpedanzen bezeichnet,
lassen sich als Reaktionen zwischen an seinen Toren eingeprägten Stromquellen dar-
stellen [42, 48]. Bezeichnet man mit
• Ii den eingeprägten Strom der Stromquelle am Tor i, wobei alle anderen Tore
(i 6= j) leerlaufen,
• Ij den eingeprägten Strom der Stromquelle am Tor j, wobei alle anderen Tore
(j 6= i) leerlaufen,
• Jj die durch den Strom Ij erzeugte Stromdichteverteilung auf der gesamten An-
tennenstruktur,
• Ji die durch den Strom Ii erzeugte Stromdichteverteilung auf der gesamten An-
tennenstruktur,
• Eji die durch die Stromdichteverteilung Ji erzeugte elektrische Feldstärke am
Ort von Jj
so ergibt sich unter Berücksichtigung von (4.22) für die Koppelimpedanz Zji [42, 48]
Zji = − 1
IiIj
∫
Vj
Eji(r
′
j)Jj(r
′
j) dv
′
j. (4.24)
Eji lässt sich gemäß (4.12) (M = 0) aus
Eji(rj) =
∫
Vi
↔
GEJ (rj, r
′
i)Ji(r
′
i) dv
′
i. (4.25)
berechnen. Die Integrationen in (4.24) und (4.25) werden über die die Stromdichte-
verteilungen Jj und Ji einschliessenden Gebiete Vj und Vi durchgeführt, d.h. über die
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gesamte Antennenstruktur einschliesslich ihrer Umgebung. Setzt man anschließend
(4.25) in (4.24) ein, so erhält man
Zji = − 1
IiIj
∫
Vj
∫
Vi
↔
GEJ (rj, r
′
i)Ji(r
′
i)Jj(rj) dv
′
idv
.
j (4.26)
Aus (4.26) ist ersichtlich, dass die Koppelimpedanzen Zji(i = 1 · · ·M + N, j =
1 · · ·M+N) durch die von den Klemmenströmen Ii und Ij erzeugten Stromdichtever-
teilungen Ji und Jj auf den Antennen und durch die Green’sche Funktion
↔
GEJ (rj, r
′
i)
bestimmt sind. Gleichung (4.26) kann nur für spezielle Konfigurationen (z.B. Dipolan-
tennen im Freiraum) näherungsweise analytisch ausgewertet werden. Die Koppelim-
pedanzen werden daher im Allgemeinen mit numerischen Verfahren bestimmt. Auf
die numerische Auswertung von (4.26) wird im folgenden Abschnitt eingegangen.
4.5 Numerische Bestimmung der Koppelimpedanzen
4.5.1 Numerische Lösung mit dem MOM-Verfahren
In der MOM werden die Stromdichteverteilungen Ji und Jj in Reihen von vektoriellen
Basisfunktionen βpi und βpj mit unbekannten Koeffizienten Jˆpi und Jˆpj entwickelt:
Ji(ri) =
Pi∑
pi=1
Jˆpiβpi(ri) (4.27)
und
Jj(rj) =
Pj∑
pj=1
Jˆpjβpj(rj). (4.28)
Pi in (4.27) und Pj in (4.28) bezeichnen die Anzahl der verwendeten Basisfunktio-
nen für Ji und Jj . Man unterscheidet dabei zwischen Teilbereichs- und Ganzbereichs-
Basisfunktionen. Letztere sind über die gesamte Antennenstruktur definiert. Teilbereichs-
Basisfunktionen hingegen sind lediglich über Teilbereiche der Antennenstruktur defi-
niert. Dies erfordert eine Diskretisierung der Antennenstruktur, mit der die Teilberei-
che (TB) festgelegt werden. Zur Verdeutlichung ist dies in Abb. 4.1 am Beispiel eines
Dünndraht- und eines Flachdraht-Modells einer Dipolantenne dargestellt.
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Abbildung 4.1: Dünndraht- und Flachdraht Modelle einer Dipolantenne mit Teilberei-
chen (TB)
Die Entwicklungskoeffizienten Jˆpi und Jˆpj werden dann durch Anwendung von Inte-
gralgleichungsverfahren bestimmt, deren Prinzip im Folgenden am Beispiel der Be-
stimmung von Ji kurz erläutert wird. Der Ansatz (4.27) für Ji wird dabei in eine
Integral-Darstellung des elektrischen Feldes (z.B. (4.25)) eingesetzt, und die elektri-
sche Feldstärke wird unter Berücksichtigung der Randbedingungen des vorliegenden
Feldproblems in Teilbereichen mit anschließender Gewichtung des Ergebnisses mit
vektoriellen Testfunktionen αqi , qi = 1 · · ·Qi bewertet. Daraus resultiert eine der Gl.
(3.1) ähnliche Impedanz-Matrix-Darstellung für die unbekannten Entwicklungskoeffi-
zienten Jˆpi , wobei die Einträge
Z˜qipi =
∫
Vqi
∫
Vpi
↔
GEJ (rqi , r
′
pi
)βpi(r
′
pi
)αqi(rqi) dv
′
pi
dvqi , (4.29)
mit qi = 1 · · ·Qi, pi = 1 · · ·Pi, dieser Impedanz-Matrix (im folgenden MOM-Impedanz-
Matrix Z˜ genannt) die Verkopplung zwischen der pi-ten Basisfunktion und der qi-ten
Testfunktion beschreiben. Die Kennzeichnung dieser neuen Impedanzen mit dem auf-
gesetzen Symbol „˜“ soll den Unterschied zu den Einträgen der Z-Matrix des M +N -
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Mehrtors hervorheben. Die Koeffizienten Jˆpi werden dann durch Lösen des so erstell-
ten linearen algebraischen Gleichungssystems bestimmt.
Sind die Entwicklungskoeffizienten Jˆpi und Jˆpj wie oben beschrieben und damit die
von den Klemmenströmen Ii und Ij erzeugten Stromverteilungen Ji und Jj auf der
Antennenstruktur bekannt, dann können (4.27) und (4.28) in (4.26) eingesetzt werden,
woraus sich die Einträge der Z-Matrix
Zji = − 1
IiIj
Pi∑
pi=1
Pj∑
pj=1
Jˆpi Jˆpj
∫
Vpj
∫
Vpi
↔
GEJ (rj, r
′
i)βpi(r
′
i)βpj(rj), dv
′
pi
dvpj (4.30)
ergeben. Werden die Qi-Testfunktionen nach der Galerkin-Methode [49] gewählt, d.h.
wenn für αqi in (4.29)
αqi = βqi (4.31)
gilt, dann spezialisiert sich (4.30) für Qi = Pj unter Berücksichtigung von (4.29)
weiter zu
Zji = − 1
IiIj
Pi∑
pi=1
Pj∑
pj=1
Jˆpi Jˆpj Z˜pjpi . (4.32)
Die Einträge der Z-Matrix des M +N -Mehrtors lassen sich also unmittelbar aus den
Einträgen der MOM-Impedanzmatrix und den Entwicklungskoeffizienten berechnen.
Das MOM-Verfahren eignet sich für die Berechnung von beliebig geformten, ideal
leitfähigen Strukturen, die weitgehend beliebig im Raum verteilt werden können, wor-
aus sehr große Abstände zwischen den einzelnen Objekten behandelbar sind. Dabei
sind lediglich diese Objekte zu diskretisieren. Der Zwischenraum zwischen den Ob-
jekten wird nicht diskretisiert. Die Größe des zu lösenden Problems ist dann lediglich
durch die noch zu verarbeitende Diskretisierung aller Objekte begrenzt.
Für die MOM-Berechnungen im Rahmen dieser Arbeit werden zwei Programmcodes
eingesetzt: Das auf einer Dünndraht-Modellierung der Antennenstruktur basierende
kommerzielle Programmpaket Expert MININEC Classic 6.2 [50] und ein auf einer
Flachdraht-Modellierung der Antennenstruktur basierender Programmcode, welcher
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zum Teil am Lehrstuhl für Theoretische Elektrotechnik entwickelt wurde [51]. Die
Eignung dieses Programmcodes unterschiedliche Feldprobleme effizient zu behandeln
wurde in zahlreichen Veröffentlichungen, wie [52–54], exemplarisch belegt. Die für
die MOM-Flachdraht-Berechnungen vorab benötigten Rechenmodelle der Antennen-
struktur werden mit dem kommerziellen Netzgenerator HYPERMESH [55] erstellt.
4.5.2 Numerische Lösung mit dem FDTD-Verfahren
Das FDTD-Verfahren ist ein Verfahren zur Lösung dreidimensionaler elektromagneti-
scher Randwertprobleme im Zeitbereich. Dabei werden die in den Maxwell-Gleichun-
gen auftretenden räumlichen und zeitlichen Ableitungen durch Differenzenquotienten
approximiert. Dazu wird das gesamte Volumen des Lösungsbereiches, welches aus
Materialien mit unterschiedlichen Leitfähigkeiten, Permittivitäten und Permeabilitäten
bestehen kann, diskretisiert. Es ensteht daraus ein rechtwinkliges Gitter aus quaderför-
migen Gitterzellen, wobei in jeder Gitterzelle die Materialparameter als konstant an-
genommen werden. Durch eine geschickte örtliche und zeitliche Anordnung der unbe-
kannten Feldkomponenten Ex, Ey, Ez, Hx, Hy und Hz innerhalb dieser orthogonalen
Gitterstruktur (meist nach dem Yee [56]-Schema (s. Abb. 4.2) ), erhält man schließlich
ein System von sogenannten Gitter-Maxwell-Gleichungen, die numerisch gelöst wer-
den, wobei die für das vorliegende Problem am Rand des Berechnungsvolumens gülti-
gen Randbedingungen von den elektrischen und magnetischen Feldern erfüllt werden
müssen. Die Stabilität der erhaltenen numerischen FDTD-Lösung des vorliegenden
Feldproblems ist gewährleistet, wenn bei der Lösung der Gitter-Maxwell-Gleichungen
die sogenannte Courant-Bedingung [57] eingehalten wird. Die in der vorliegenden Ar-
beit benötigten Koppelimpedanzen Zij(i = 1 · · ·M + N, j = 1 · · ·M + N) werden
dann anschließend aus der FDTD-Lösung des Feldproblems durch Auswertung der
Klemmengrößen des (Antennen)-Mehrtors bestimmt.
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Abbildung 4.2: Örtliche Anordnung der Feldkomponenten in einer Gitterzelle eines
FDTD-Lösungsgebiets nach dem YEE-Schema [56]: Die unbekannten
elektrischen Feldstärken E(i, j, k) werden den Kanten der quaderför-
migen Gitterzellen zugeordnet. Die dazu gehörigen unbekannten ma-
gnetischen Feldstärken H(i, j, k) stehen senkrecht auf den Seitenflä-
chen der Gitterzelle. Indizes (i, j, k) bezeichnen die Koordinaten der
Gitterpunkte
Im Gegensatz zum MOM-Verfahren ist bei dem FDTD-Verfahren das gesamte Lö-
sungsbereich zu diskretisieren. Dadurch ist es möglich, sehr komplex aufgebaute Struk-
turen mit beliebiger Materialverteilung zu behandeln. Das gesamte Lösungsvolumen
darf jedoch dabei nicht beliebig groß werden. Die Größe des zu lösenden Feldproblems
ist durch die Größe des dem Feldproblem zugrundegelegten FDTD-Lösungsbereichs
begrenzt.
Für die FDTD-Berechnungen in der vorliegenden Arbeit wird ein am Lehrstuhl für
Theoretische Elektrotechnik entwickelter Programmcode eingesetzt [58]. In diesem
Code sind elektrische, magnetische und offene Randbedingungen realisiert.
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4.5.3 Numerische Lösung, verknüpft mit strahlenoptischen Ver-
fahren
In den Abschnitten 4.5.1 und 4.5.2 wurde bereits dargestellt, dass mit dem MOM-
und dem FDTD-Verfahren nur bestimmte Klassen von Strukturen berechnet werden
können. Nicht berechnet werden können mit beiden Verfahren komplex aufgebaute
Antennenkonfigurationen, bei denen gleichzeitig die Sende- und Empfangsantennen
weit voneinander entfernt positioniert sind. Ebenfalls nicht analysierbar sind Konfi-
gurationen wie in Abb. 4.3, bei denen sich zusätzlich zu den Sende- und Empfangs-
antennengruppen mit großer Entfernung zueinander große Objekte im Lösungsraum
befinden.
Grenze Empfangsantennen-
Nahbereich
( MOM, FDTD )
Grenze Sendeantennen-
Nahbereich
( MOM, FDTD ) (3)
Beugungspunkt
Beugungspunkt
(1) , ( 2) , ( 3) :
große Objekte im Fernfeld
der Antennengruppen
(1)r
D,(1)
r
D,(2)
(2)
iI
jI
Abbildung 4.3: Konzept zur Berechnung der Koppelimpedanzen eines MIMO-
Systems mit den MOM- und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
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Um auch solche Konfigurationen bearbeiten zu können, ist es naheliegend, einen Teil
der Berechnungen mit Hilfe asymptotischer, d.h. geometrisch-optischer Verfahren durch-
zuführen. Dazu wurde folgendes Konzept entwickelt: Die Selbst- und die Koppelimpe-
danzen der Antennen, jeweils auf der Sende- (Zij, i = 1 · · ·M, j = 1 · · ·M ) und Emp-
fangsseite (Zij, i = M + 1 · · ·M + N, j = 1 · · ·M + N ), werden entweder mit dem
MOM- oder dem FDTD-Verfahren berechnet. Bei dieser Berechnung werden Objekte,
die maximal einige Wellenlängen von der Sende- oder der Empfangsantennengruppe
entfernt sind, ebenfalls in die Rechnung einbezogen. Der so erfasste Bereich wird im
Folgenden als Nahbereich der jeweiligen Antennengruppe bezeichnet. Um eine Glei-
chung zur Bestimmung der Koppelimpedanzen Zji, i = 1 · · ·M, j =M+1 · · ·M+N ,
zwischen dem i-ten Tor der Sendeantennen- und dem j-ten Tor der Empfangsanten-
nengruppe (im Folgenden Fernfeldkoppelimpedanzen genannt) zu entwickeln, wird
von den Gleichungen (4.24) und (4.25) ausgegangen, die zur besseren Lesbarkeit an
dieser Stelle nochmal angegeben werden:
Zji = − 1
IiIj
∫
VR
Eji(r
′
j)Jj(r
′
j) dv
′
R (4.24)
Eji(rj) =
∫
VT
↔
GEJ (rj, r
′
i)Ji(r
′
i) dv
′
T (4.25),
VT beschreibt den Nahbereich der Sende- und VR den Nahbereich der Empfangsan-
tennengruppe. Für die nachfolgenden Herleitungen wird zunächst angenommen, dass
sich die Sende- und die Empfangsantennengruppe im Freiraum befinden. Weiterhin
wird das in Abb. 4.4 dargestellte Koordinatensystem zur Beschreibung der Antennen-
anordnung zugrundegelegt. In Abb. 4.4 bezeichnen:
• rT,0 den Ursprung des lokalen Koordinatensystems zur Beschreibung der Sen-
deantennengruppe,
• rR,0 den Ursprung des lokalen Koordinatensystems zur Beschreibung der Emp-
fangsantennengruppe,
• ri einen Ortsvektor im Nahbereich der Sendeantennengruppe/ auf der Sendean-
tennengruppe,
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Abbildung 4.4: Zur Bestimmung der Fernfeldkoppelimpedanzen: Definition der Orts-
vektoren rT,0, rR,0, ri und rj .
• rj einen Orstvektor im Nahbereich der Empfangsantennengruppe/ auf der Emp-
fangsantennengruppe,
• (rR,0 − rT,0) den Abstandsvektor zwischen der Sende- und der Empfangsanten-
nengruppe,
• DT die größte Abmessung der Sendeantennengruppe und
• DR die größte Abmessung der Empfangsantennengruppe.
DR und DT schließen die Nahbereiche der Sende- und der Empfangsantennengruppe
mit ein. Mit den so definierten Größen spezialisieren sich jetzt die in Kapitel 3 (Ab-
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schnitt 3.4) erwähnten Fernfeldbedingungen wie folgt [45, 59]
|rR,0 − rT,0| À λ
2pi
, (4.33)
|rR,0 − rT,0| ≥ 2D
2
T
λ
, (4.34)
|rR,0 − rT,0| ≥ 2D
2
R
λ
, (4.35)
wobei λ die Wellenlänge bezeichnet. Da die Fernfeldbedingungen (4.33)-(4.35) erfüllt
sein sollen, kann die durch die Stromdichteverteilung Ji erzeugte elektrische Feldstär-
ke Eji(rj) am Ort von Jj als
Eji(rj) =
|rR,0 − rT,0|
|rj − rT,0| Eji(rR,0)e
−jkerR,0 (rj−rT,0) (4.36)
geschrieben werden, wobei Eji(rR,0) mit (4.18) das Fernfeld der Stromdichtevertei-
lung Ji am Ort rR,0 bei Abwesenheit der dem Tor j zugehörigen Antennengruppe und
erR,0 =
rR,0 − rT,0
|rR,0 − rT,0| (4.37)
der Einheitsvektor in Richtung (rR,0 − rT,0) sind. Berücksichtigt man weiterhin, dass
im Fernfeld näherungsweise
|rR,0 − rT,0|
|rj − rT,0| = 1 (4.38)
gilt, so lässt sich (4.36) zu
Eji(rj) = Eji(rR,0)e
−jkerR,0(rj−rT,0) (4.39)
vereinfachen. Setzt man (4.39) in (4.24) ein, so spezialisiert sich letztere Gleichung zu
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
∫
VR
Jj(r
′
j)e
−jkerR,0 (r
′
j−rT,0) dv
′
R. (4.40)
Besteht die dem Tor j zugehörige Antennengruppe aus N diskreten Strahlerelementen,
so lässt sich die Stromdichteverteilung Jj gemäß
Jj(rj) =
M+N∑
l=M+1
Jj,l(rj,l), (4.41)
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mit l = M + 1 · · ·M + N, j = M + 1 · · ·M + N , darstellen, woraus sich (4.40) in
diesem Fall zu
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
M+N∑
l=M+1
∫
VR,l
Jj,l(r
′
j,l)e
−jkerR,0 (r
′
j,l−rT,0) dv
′
R,l (4.42)
ergibt. Wird weiterhin der Einfluss der Strahlungskopplung zwischen den einzelnen
Strahlerelementen vernachlässigt, gilt
Jj(rj) =
Jj,j(rj,j) l = j0 l 6= j (4.43)
(l =M + 1 · · ·M +N , j =M + 1 · · ·M +N ) für die Stromdichteverteilung Jj , und
(4.42) ergibt sich dann zu
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
∫
VR,l
Jj,j(r
′
j,j)e
−jkerR,0(r
′
j,j−rT,0) dv
′
R,l (4.44)
Handelt es sich bei den Strahlerelementen um Dipolantennen, so gilt näherungsweise
[45]
Jj,l(rj,l) =
Jj,l(rj,l,0) sin (k|rj,l,1 − rj,l|) für 0 ≤ (rj,l,0 − rj,l)eJj,l(rj,l,0) ≤
|rj,l,2−rj,l,1|
2
Jj,l(rj,l,0) sin (k|rj,l − rj,l,2|) für − |rj,l,2−rj,l,1|2 ≤ (rj,l,0 − rj,l)eJj,l(rj,l,0) ≤ 0
(4.45)
für die Stromdichteverteilung Jj,l auf der l-ten Dipolantenne, wobei rj,l,0 den Mittel-
punkt der Dipolantenne, rj,l,1 und rj,l,2 die beiden Endpunkte der Dipolantenne und
eJj,l(rj,l,0) den Einheitsvektor in Richtung Jj,l(rj,l,0) bezeichnen. (4.42) und (4.44) spe-
zialisieren sich für diesen Fall mit (4.45) dann zu
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Zji =

− 1
IiIj
Eji(rR,0)
∑M+N
l=M+1 Jj,l(rj,l,0)
∫ rj,l,0
rj,l,1
sin
(
k|rj,l,1 − r′j,l|
)
e−jkerR,0(r
′
j,l−rT,0) dr
′
j,l
für 0 ≤ (rj,l,0 − rj,l)eJj,l(rj,l,0) ≤ |rj,l,2−rj,l,1|2
− 1
IiIj
Eji(rR,0)
∑M+N
l=M+1 Jj,l(rj,l,0)
∫ rj,l,2
rj,l,0
sin
(
k|r′j,l − rj,l,2|
)
e−jkerR,0(r
′
j,l−rT,0) dr
′
j,l
für − |rj,l,2−rj,l,1|
2
≤ (rj,l,0 − rj,l)eJj,l(rj,l,0) ≤ 0
(4.46)
und
Zji =

− 1
IiIj
Eji(rR,0)Jj,j(rj,j,0)
∫ rj,j,0
rj,j,1
sin
(
k|rj,j,1 − r′j,j|
)
e−jkerR,0(r
′
j,j−rT,0) dr
′
j,j
für 0 ≤ (rj,j,0 − rj,j)eJj,j(rj,j,0) ≤ |rj,j,2−rj,j,1|2
− 1
IiIj
Eji(rR,0)Jj,j(rj,j,0)
∫ rj,j,2
rj,j,0
sin
(
k|r′j,j − rj,j,2|
)
e−jkerR,0(r
′
j,j−rT,0) dr
′
j,j
für − |rj,j,2−rj,j,1|
2
≤ (rj,j,0 − rj,j)eJj,j(rj,j,0) ≤ 0
(4.47)
Analytische Auswertungen von (4.46) und (4.47) für einige Konfigurationen von Di-
polantennen sind in [45, 59] zu finden.
Antennen werden häufig mit Hilfe ihrer Fernfeldrichtcharakteristika beschrieben, aus
denen sich mit (4.18) unmittelbar das Fernfeld in einem Aufpunkt bei Speisung mit
einem Strom angeben lässt. Es ist deshalb für die praktische Handhabung der Gl. (4.40)
zweckmäßig, diese weiter umzuformen. Dazu führt man zunächst mit
erT,0 =
(rT,0 − rR,0)
|rT,0 − rR,0| (4.48)
den Einheitsvektor in Richtung (rT,0 − rR,0) ein. Damit gilt mit (4.37)
erR,0 = −erT,0 . (4.49)
Setzt man (4.49) in (4.40) ein, erhält man
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
∫
VR
Jj(r
′
j)e
jkerT,0 (r
′
j−rT,0) dv
′
R. (4.50)
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Da
(rj − rT,0) = (rj − rR,0) + (rR,0 − rT,0) (4.51)
gilt, kann (4.50) in
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
∫
VR
Jj(r
′
j)e
jkerT,0 (r
′
j−rR,0) ejkerT,0 (rR,0−rT,0) dv
′
R (4.52)
umgeschrieben werden. Die Integration in (4.52) wird über den Bereich der Quellen Jj
vollzogen. Der Term ejkerT,0 (rR,0−rT,0) im Integrand in (4.52) ist deshalb unabhängig
von der den Quellbereich beschreibenden Integrationsvariable r′j und kann folglich vor
das Integral gezogen werden, woraus sich
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)e
jkerT,0 (rR,0−rT,0)
∫
VR
Jj(rj)e
jkerT,0 (r
′
j−rR,0) dv
′
R (4.53)
für die Fernfeldkoppelimpedanz Zji ergibt. Unter Berücksichtigung von (4.48) gilt
weiterhin
erT,0(rR,0 − rT,0) = −|rT,0 − rR,0|. (4.54)
Setzt man (4.54) in (4.53) ein, erhält man
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)e
−jk|rT,0−rR,0|
∫
VR
Jj(rj)e
jkerT,0(r
′
j−rR,0) dv
′
R (4.55)
für die Fernfeldkoppelimpedanz Zji. Durch Erweitern des Vorfaktors im Integral von
(4.55) erhält man
Zji = − 1
IiIj
Eji(rR,0)
4pi|rT,0 − rR,0|
(−jωµ)
(−jωµ)
4pi
e−jk|rT,0−rR,0|
|rT,0 − rR,0|
∫
VR
Jj(rj)e
jkerT,0 (r
′
j−rR,0) dv
′
R,
(4.56)
woraus sich anschließend unter Berücksichtigung von (4.18)
Zji = − 1
IiIj
j4pi|rT,0 − rR,0|
ωµ
Eji(rR,0)Eij(rT,0) (4.57)
für die Fernfeldkoppelimpedanz Zji ergibt. Mit
1
ωµ
=
1
kZF
(4.58)
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lässt sich (4.57) weiterhin als
Zji = − 1
IiIj
j4pi|rT,0 − rR,0|
kZF
Eji(rR,0)Eij(rT,0) (4.59)
umschreiben. Eij(rT,0) in (4.59) ist analog zu Eji(rR,0) das Fernfeld der Stromdich-
teverteilung Jj , erzeugt durch Speisung des Tors j der Empfangsantennengruppe mit
Ij am Ort rT,0 bei Abwesenheit der dem Tor i zugehörigen Antennengruppe. Unter
den getroffenen Voraussetzungen lassen sich also die Fernfeldkoppelimpedanzen da-
durch bestimmen, dass man die Fernfelder der Sende- und Empfangsantennengruppen
bei Speisung der einzelnen Tore getrennt berechnet und die so erhaltenen Ergebnisse
gemäß (4.59) miteinander verknüpft. Es ist somit nicht mehr notwendig, das gesamte
Randwertproblem, bestehend aus Sende- und Empfangsantennengruppe im Lösungs-
volumen, in einem Schritt zu lösen.
Es wird jetzt angenommen, dass sich zusätzlich elektrisch große Objekte, d.h. Objekte,
deren Abmessungen viel größer als die Wellenlänge sind, im Fernfeld der dem Tor i
und der dem Tor j zugehörigen Antennengruppen befinden. Aus den dann an diesen
Körpern eventuell stattfindenden Streuprozessen resultieren zusätzliche Ausbreitungs-
pfade für die „Übertragung“ zwischen Tor i und Tor j. Die feldtheoretische Behand-
lung dieses als Mehrwegeausbreitung bezeichneten Phänomens bei der Bestimmung
der Fernfeldkoppelimpedanz Zji kann analog zu den obigen Ausführungen für den
freien Raum erfolgen. Der Unterschied zu einer „Übertragung“ bei Abwesenheit der
Streukörper besteht darin, dass für die Berechnung von Zji
• das Fernfeld der dem Tor i zugehörigen Antennengruppe im ersten Streupunkt
jedes Ausbreitungspfades,
• das Fernfeld der dem Tor j zugehörigen Antennengruppe im letzten Streupunkt
jedes Ausbreitungspfades sowie
• die Aufweitungsfaktoren und die tensoriellen Streufaktoren der Streumechanis-
men [60] an den jeweiligen Streupunkten jedes Ausbreitungspfades
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benötigt werden. Die resultierende Fernfeldkoppelimpedanz ergibt sich aus der pha-
senrichtigen Aufsummierung der Beiträge aller Ausbreitungspfade
Zji =
Γji∑
s=1
Zji,s, (4.60)
wobei Zji,s den Beitrag des s-ten Ausbreitungspfades und Γji die Anzahl der Ausbrei-
tungspfade bezeichnen.
Für die Aufweitungsfaktoren und die tensoriellen Streufaktoren bestimmter Streume-
chanismen an einigen kanonischen Strukturen, z.B. Reflexion an einer ebenen Flä-
chen, Beugung an einer geraden Kante, Reflexion und Transmission an mehrfach pla-
naren geschichteten Strukturen als Modell für Wände, stehen in der Literatur [60]
geometrisch-optische Lösungen zur Verfügung. Diese Vorgehensweise wird nun am
Beispiel des in Abb. 4.3 hervorgehobenen Ausbreitungspfades erläutert. Für diesen
Ausbreitungspfad finden zwei Beugungen statt: Eine Beugung an einer der Kanten des
Körpers 1 und eine an einer der Kanten des Körpers 2. Für die Bestimmung des Beitra-
ges dieses Pfades werden das Fernfeld der dem Tor i zugehörigen Antennengruppe im
Beugungspunkt rD,(1) und das Fernfeld der dem Tor j zugehörigen Antennengruppe im
Beugungspunkt rD,(2) sowie die tensoriellen Beugungsfaktoren an diesen Beugungs-
punkten und deren Aufweitungsfaktoren benötigt.
In der vorliegenden Arbeit werden zur Bestimmung der Ausbreitungspfade sowie de-
ren Streumechanismen in einem vorgegebenen Szenario zwei am Lehrstuhl für Theo-
retische Elektrotechnik im Rahmen von [61] entwickelte Programmcodes eingesetzt:
ein auf der Variationsrechnung (nach dem Fermat’schen Prinzip) und ein auf dem
Strahlabschussverfahren (engl. Shooting and Bouncing Rays, abgekürzt SBR) basie-
render Code. Eine ausführliche Beschreibung dieser beiden Strahlsuchverfahren findet
sich in [61, 62]. Diese Codes sind zweckmäßig weiterentwickelt worden, um Strah-
lungsfelder von beliebigen Quellstrom-Verteilungen bei der Strahlsuche zu berück-
sichtigen.
Es soll an dieser Stelle erwähnt werden, dass mit dem in diesem Abschnitt vorgestell-
ten Verfahren die Koppelimpedanzen des Mehrtors näherungsweise bestimmt werden,
70
KAPITEL 4. NUMERISCHE LÖSUNG DES FELDPROBLEMS: AUSWIRKUNG
DES VERWENDETEN FELDTHEORETISCHEN VERFAHRENS AUF DAS
ERGEBNIS FÜR DIE KANALKAPAZITÄT
da - wie für die Bestimmung der MIMO-Kanalübertragungsmatrix (s. Abschnitt 3.4
Gl. (3.15)) - die Rückwirkung der Empfangs- auf die Sendeantennen vernachlässigt
wird. Diese Annahme ist jedoch für die im Rahmen dieser Arbeit festgelegte Fernfeld-
Betrachtungen gültig.
4.6 Numerische Ergebnisse: 2 × 2-MIMO-System aus
Dipolantennen im Freiraum
In diesem Abschnitt werden zur Validierung der im Abschnitt 4.5 vorgestellten Ver-
fahren zur Bestimmung der Impedanzmatrix Z eines MIMO-Systems numerische Er-
gebnisse gezeigt. Der Schwerpunkt wird dabei auf die Auswirkung dieser Verfahren
auf das Ergebnis für die Kanalkapazität gelegt. Wie im Abschnitt 4.5 bereits dargelegt
wurde, kann mit jedem der vorgestellten Verfahren eine bestimmte Klasse von Szena-
rien besonders effizient behandelt werden. Um jedoch die mit den jeweiligen Verfah-
ren erzielten Ergebnisse für die die Kanalkapazität mitbestimmenden Impedanzmatrix
Z und folglich deren Auswirkungen auf die Kanalkapazität miteinander vergleichen
zu können, ist es sinnvoll, Konfigurationen (einschließlich deren Dimensionierung)
so zu wählen, dass sie mit allen diesen Verfahren berechenbar sind, wobei in die-
sem Abschnitt zunächst einfache Konfigurationen berücksichtigt werden. Komplexere
Konfigurationen werden im nachfolgenden Kapitel 5 behandelt. Es wird deshalb ein
2 × 2-MIMO-System mit vier Dipolantennen im Freiraum für die Untersuchungen in
diesem Abschnitt zugrundegelegt, da die Modellierung einer solchen Antennenstruk-
tur mit den jeweiligen Verfahren relativ unproblematisch ist.
Bei den in diesem Abschnitt untersuchten Beispielen sind die Sende- und die Emp-
fangsantennengruppe identisch aufgebaut. Sie bestehen aus 2 sich im Freiraum be-
findenden, in +z-Richtung orientierten Dipolantennen der Länge 0, 06 m, die parallel
zueinander auf gleicher Höhe im Abstand 0, 03 m angeordnet sind. Es werden drei
verschiedene Anordnungen der Sende- und Empfangsantennengruppe zueinander un-
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tersucht, die als Konfiguration A, B und C bezeichnet und in Abb. 4.5 bis Abb. 4.7
dargestellt sind.
Tor1
Tor 2
Tor 3
Tor 4
x
y
z
b
0,06 m
0,06 m
0,03 m
3 m
Abbildung 4.5: Konfiguration A: Geometrische Anordnung der Struktur: Vier Dipol-
antennen im Freiraum (MOM-Flachdraht-Rechenmodell)
Ebene z=0
Abbildung 4.6: Konfiguration B: Geometrische Anordnung der Struktur: Vier Dipol-
antennen im Freiraum, Empfangsantennengruppe um 20◦ gegen Uhr-
zeigersinn gedreht
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0,03m
3 m
x
y
Ebene z=0
0,03 m
0,2 m
20
o
Abbildung 4.7: Konfiguration C: Geometrische Anordnung der Struktur: Vier Dipol-
antennen im Freiraum, Empfangsantennengruppe um 20◦ gegen Uhr-
zeigersinn gedreht und Mittelpunkt um 0, 2 m gegenüber Mittelpunkt
der Sendeantennengruppe in -y-Richtung versetzt
In der Konfiguration A (Abb. 4.5) befindet sich die Empfangsantennengruppe auf glei-
cher Höhe gegenüber der Sendeantennengruppe, wobei die Entfernung zwischen den
Mittelpunkten der Antennengruppen 3 m beträgt. In der Konfiguration B (Abb. 4.6)
wird die Empfangsantennengruppe um 20◦ gegen den Uhrzeigersinn gedreht. Bei der
Konfiguration C (Abb. 4.7) ist ebenfalls die Empfangsantennengruppe um 20◦ gegen
den Uhrzeigersinn gedreht, außerdem ist der Mittelpunkt der Empfangsantennengrup-
pe um 0, 2 m gegenüber dem Mittelpunkt der Sendeantennengruppe in -y-Richtung
versetzt. Durch diese Dimensionierung der Antennenstrukturen ist gewährleistet, dass
die Fernfeldbedingungen erfüllt sind. Bei den Untersuchungen sind die Generator-
widerstände Zg,1 und Zg,2 auf der Sende- sowie die Abschlusswiderstände ZL,3 und
ZL,4 auf der Empfangsseite des das 2 × 2-MIMO-System beschreibenden 4-Tors (s.
Abb. 3.6) identisch und betragen hierbei 50Ω, d.h. Zg = ZL = 50Ω I2.
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Die Impedanz-Matrix Z des 2 × 2-MIMO-Systems wird zunächst mit den im Ab-
schnitt 4.5 vorgestellten Verfahren (MOM, FDTD, MOM-Strahlenoptik und FDTD-
Strahlenoptik) bestimmt, woraus anschließend gemäß (3.86) die Kanalkapazität des
Systems ermittelt wird. Dabei werden der Frequenzbereich 2− 3 GHz und ein Sende-
SNR von 65 dB (Verhältnis verfügbare Leistung am Sender zu Rauschleistung am
Empfänger) - was einem Empfangs-SNR von etwa 20 dB entspricht - zugrundege-
legt. Bei dem MOM-Verfahren werden für die Dipolantennen das Dünndraht- und
das Flachdrahtmodell (s. Abb. 4.1) verwendet, um den Einfluss einer unterschiedli-
chen Modellierung der Antennen auf das Ergebnis für die Kanalkapazität zu erfassen.
Dabei beträgt die Diskretisierungsweite in +z-Richtung für jede Antenne 1 mm, wor-
aus sich 59 Basisfunktionen pro Antenne ergeben, womit eine ausreichende Genau-
igkeit der MOM-Ergebnisse im untersuchten Frequenzbereich sichergestellt ist. Bei
dem FDTD-Verfahren wird ein Berechnungsvolumen von 3, 032 m × 0, 04 m × 0, 08
m mit einem äquidistanten rechtwinkligen Gitter einer Gitterweite von 1 mm in x-, y-
und z-Richtung zugrundegelegt. Dies entspricht 3032× 40× 80 Gitterpunkte, so dass
die Lösung noch auf einem gängigen PC (2, 4 GHz Taktfrequenz mit 1 GB Arbeits-
speicher) erstellt werden kann.
Wegen ihres symmetrischen Aufbaus besitzt die Impedanzmatrix Z des zugehörigen
4-Tors der Konfiguration A die Struktur des im Abschnitt 3.9 behandelten übertra-
gungssymmetrischen 4-Tors (s. Gl. (3.103)). Für ein solches 4-Tor wurde dort gezeigt,
dass sich die Einträge seiner Impedanzmatrix nicht “einzeln“, sondern “gruppenweise“
auf die Kanalkapazität auswirken (s. Gln. (3.99)-(3.101),(3.106)-(3.113)). Aus diesen
Gleichungen ergibt sich, dass vor allem das Verhältnis der Fernfeldkoppelimpedanzen
und die Summe und die Differenz der Nahfeldkoppelimpedanzen die Kanalkapazität
bestimmen. Aus diesem Grund werden diese Grössen vorab untersucht. In Abb. 4.8
sind die Verläufe der Summe (Z11 + Z12) und der Differenz (Z11 − Z12) der mit
dem MOM-Dünndraht-Verfahren bestimmten Nahfeldkoppelimpedanzen Z11 und Z12
der Antennenstruktur im Frequenzbereich 2-3 GHz für drei verschiedene Dünndraht-
Radien, r = 0, 0025 mm, r = 0, 05 mm und r = 0, 1 mm dargestellt.
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Abbildung 4.8: Verlauf von (Z11−Z12) und (Z11+Z12) für die in Abb. 4.5 dargestellte
Anordnung: Numerische Lösung mit MOM-Dünndraht-Verfahren für
verschiedene Drahtradien r
Aus Abb. 4.8 ist zu sehen, dass - wie zu erwarten - (Z11 − Z12) und (Z11 + Z12) im
Bereich um die λ/2-Resonanz (2, 4−2, 6 GHz) des betrachteten Frequenzbereichs na-
hezu unabhängig vom verwendeten Dünndraht-Radius sind. Bei der unteren Frequenz
2 GHz und bei der oberen Frequenz 3 GHz sind jedoch ausgeprägtere Abweichungen
vor allem beim Imaginärteil feststellbar. Diese betragen bis zu 20Ω. In Abb. 4.9 ist
der Verlauf des Verhältnisses (Z14/Z13) der Fernfeldkoppelimpedanzen (in Form von
Betrags-Verhältnis und Phasendifferenz) dargestellt.
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Abbildung 4.9: Verlauf von (Z14/Z13) für die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung:
numerische Lösung mit MOM-Dünndraht-Verfahren für verschiedene
Drahtradien r
Man sieht, dass die Beträge der Fernfeldkoppelimpedanzen für alle untersuchten Dünn-
draht-Radien im betrachten Frequenzbereich identisch sind (Abweichung 0, 15%). Ein
ähnliches Verhalten ist auch für den Phasenunterschied zu sehen. Dieser nimmt sehr
kleine Werte (Wertebereich um 0◦) mit Variationen von −0, 4◦ bis −0, 7◦ an, wie es
sich ebenfalls aus einer einfachen Auswertung der zugrundegelegten Geometrie ergibt
(Wegunterschiede von Dipolantenne 1 zur Dipolantenne 3 und von Dipolantenne 1 zur
Dipolantenne 4 bezogen auf die Wellenlänge). In Abb. 4.10 ist der Verlauf der resul-
tierenden Kanalkapazität für die Konfiguration A in Abhängigkeit von der Frequenz
für die drei verwendeten Dünndraht-Radien dargestellt.
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Abbildung 4.10: Verlauf der Kanalkapazität (Zg = ZL = 50Ω I2; SNR = 20 dB)
für die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung: Numerische Lösung mit
MOM-Dünndraht-Verfahren für verschiedene Drahtradien r
Die maximale Kanalkapazität wird nahezu unabhängig vom verwendeten Dünndraht-
Radius - aufgrund der besseren Anpassungsverhältnisse der Antennen - im Bereich um
die λ/2-Resonanz (2, 4− 2, 6 GHz) erreicht. Sie beträgt etwa 5,5 bps/Hz.
Um die MOM-Dünndraht- und MOM-Flachdraht-Lösungen miteinander vergleichen
zu können, wird die Antennenstruktur in der Konfiguration A zusätzlich mit dem
MOM-Flachdraht-Verfahren berechnet. Die Breite b des Flachdraht-Modells wird da-
bei gemäß der in [45] angegebenen Äquivalenz-Formel b = 4r gewählt. Daraus ergibt
sich eine sehr gute Übereinstimmung beider Lösungen für die drei entsprechenden
Breiten des Flachdraht-Modells b = 0, 1 mm, b = 0, 2 mm und b = 0, 4 mm. Für
b = 0, 4 mm und r = 0, 1 mm sind exemplarisch die MOM-Dünndraht- und MOM-
Flachdraht-Lösungen der betrachteten Konfiguration A in Abb. 4.11, Abb. 4.12 und
Abb. 4.13 dargestellt, woraus die sehr gute Übereinstimmung beider Lösungen zu se-
hen ist.
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Abbildung 4.11: Verlauf von (Z11−Z12) und (Z11+Z12) für die in Abb. 4.5 dargestellte
Anordnung: Numerische Lösung mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1
mm)- und MOM-Flachdrahtverfahren (b = 0, 4mm)
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Abbildung 4.12: Verlauf von (Z14/Z13) für die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung:
Numerische Lösung mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1 mm)- und
MOM-Flachdrahtverfahren (b = 0, 4mm)
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Abbildung 4.13: Verlauf der Kanalkapazität (Zg = ZL = 50ΩI2; SNR = 20 dB ) für
die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung: Numerische Lösungen mit
MOM-Dünndraht- (r = 0, 1mm)- und MOM-Flachdrahtverfahren
(b = 0, 4mm)
Mit dem FDTD-Verfahren kann, trotz der relativ geringen Größe des Lösungsvolu-
mens (3032 × 40 × 80 Gitterpunkte) bei einer Auflösung von 1 mm, jedoch kein
ausreichend genaues Ergebnis für die Impedanz-Matrix des der Konfiguration A zu-
gehörigen 2 × 2-MIMO-Systems erzielt werden. So ergibt sich für die Koppelimpe-
danzen Z13 und Z14 im Rahmen der Rechengenauigkeit eine exakt identische Phase,
was zu einem unsinnigen Ergebnis für die Kanalkapazität führt. Als nächstes wird die
Impedanzmatrix Z und die Kanalkapazität C des der Konfiguration A zugehörigen
2 × 2-MIMO-Systems - wie oben erläutert - gemäß den im Abschnitt 4.5.3 vorge-
stellten FDTD-Strahlenoptik- und MOM-Strahlenoptik-Verfahren bestimmt, die auf
einer strahlenoptischen Verknüpfung der Nahbereich- MOM- oder FDTD-Lösungen
der Sende- und Empfangsantennengruppe beruhen. Dabei werden - wie dargestellt -
die Nahbereichs-Berechnungen auf der Sende- und auf der Empfangsseite mit dem
MOM-Dünndraht-Verfahren und dem FDTD-Verfahren durchgeführt. Bei dem FDTD-
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Verfahren wird für die Berechnung der Nahfeldkoppelimpedanzen der Antennen ein
Berechnungsvolumen von 0, 032 m × 0, 04 m × 0, 08 m mit einer Gitterweite von 1
mm in x-, y- und z-Richtung zugrundegelegt. Der gewählte MOM-Dünndraht-Radius
der Dipolantennen für die entsprechenden Nahbereichs-Berechnungen der Antennen
beträgt hier r = 0, 1 mm. Eine Nahbereichs-Berechnung der Antennengruppen mit
dem MOM-Flachdraht-Verfahren wird hier aufgrund der bereits gezeigten Äquivalenz
der Lösungen beider MOM-Verfahren nicht mehr durchgeführt. In Abb. 4.14 sind die
Verläufe der Summe (Z11 + Z12) und der Differenz (Z11 − Z12) der mit den MOM-
Strahlenoptik- und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren berechneten Nahfeldkoppelimpe-
danzen Z11 und Z12 für die Konfiguration A im betrachten Frequenzbereich von 2-3
GHz dargestellt.
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Abbildung 4.14: Verlauf von (Z11−Z12) und (Z11+Z12) für die in Abb. 4.5 dargestellte
Anordnung: Numerische Lösungen mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1
mm), MOM-Dünndraht-Strahlenoptik- (r = 0, 1 mm) und FDTD-
Strahlenoptik-Verfahren
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Zum Vergleich sind die entsprechenden Verläufe aus der exakten MOM-Dünndraht-
Lösung ebenfalls dargestellt. Aus Abb. 4.14 ist zu sehen, dass die MOM- und die
MOM-Strahlenoptik- Verläufe sehr gut übereinstimmen. Diese Übereinstimmung zeigt,
dass die Nahfeldkoppelimpedanzen wesentlich von dem Aufbau der Antennengruppen
bestimmt werden und bestätigt dadurch die Richtigkeit der im Abschnitt 3.6 angenom-
menen Unabhängigkeit der Einträge der Nahfeldkoppelimpedanz-Matrizen von denen
der Fernfeldkoppelimpedanz-Matrizen. Die FDTD-Strahlenoptik-Lösung stimmt im
Bereich der λ/2-Resonanz mit den MOM-Lösungen gut überein. Bewegt man sich
von diesem Frequenzbereich aus in Richtung der Ränder des betrachteten gesamten
Frequenzbereichs, so weicht die FDTD-Strahlenoptik-Lösung vor allem beim Imagi-
närteil von den beiden MOM-Lösungen ab, wobei diese Abweichungen bei der unteren
Frequenz 2 GHz und bei der oberen Frequenz 3 GHz am ausgeprägsten ausfallen. Dies
ist auf die unterschiedliche Modellierung der Dipolantennen bei den MOM- und den
FDTD-Verfahren zurückzuführen.
In Abb. 4.15 ist der Verlauf des Verhätnisses (Z14/Z13) der mit dem MOM-Strahlenoptik-
und dem FDTD-Strahlenoptik-Verfahren ermittelten Fernfeldkoppelimpedanzen Z14
und Z13 der Antennenstruktur in Konfiguration A dargestellt.
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Abbildung 4.15: Verlauf von (Z14/Z13) für die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung:
Numerische Lösungen mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1 mm), MOM-
Dünndraht-Strahlenoptik- (r = 0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-
Verfahren.
Ebenfalls in dem Diagramm dargestellt ist der entsprechende Verlauf der MOM-Dünn-
draht-Lösung. Es ist ersichtlich, dass die Verläufe von |Z14/Z13| der Fernfeldkop-
pelimpedanzen bei allen Verfahren sehr gut übereinstimmen. Der mit dem MOM-
Strahlenoptik-Verfahren bestimmten Phasenunterschied zwischen Z14 und Z13 stimmt
mit der Lösung des MOM-Verfahrens sehr gut überein. Der mit dem FDTD-Strahlen-
optik-Verfahren berechnete Phasenunterschied zwischen den Fernfeldkoppelimpedan-
zen weicht im gesamten Frequenzbereich um maximal ca. 1◦ (Frequenz 2, 9 GHz)
von der MOM- und der MOM-Strahlenoptik-Lösung ab. Folglich stellt sich, wie man
Abb. 4.16 entnehmen kann und wie im Abschnitt 3.9 bereits erwähnt wurde, eine ma-
ximale Abweichung von ca. 0,6 bps/Hz zwischen den mit dem MOM- und MOM-
Strahlenoptik-Verfahren und den mit dem FDTD-Strahlenoptik-Verfahren ermittelten
Kanalkapazitäten für das untersuchte Szenario heraus.
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Abbildung 4.16: Verlauf der Kanalkapazität (Zg = ZL = 50Ω I2; SNR = 20 dB) für
die in Abb. 4.5 dargestellte Anordnung: Numerische Lösungen mit
MOM-Dünndraht- (r = 0, 1mm), MOM-Dünndraht-Strahlenoptik-
(r = 0, 1mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
Im Bereich der λ/2-Resonanz (2, 4 − 2, 6 GHz) fällt diese Abweichung mit ca. 0,1
bps/Hz noch geringer aus.
Die Konfigurationen B und C (s. Abb. 4.6 und Abb. 4.7) stellen (geometrische) Modi-
fikationen der Konfiguration A dar. Aus geometrisch-optischen Gründen wirken sich
diese Modifikationen, wie nachfolgend gezeigt wird, vor allem auf die Fernfeldkop-
pelimpedanzen des untersuchten 2 × 2-MIMO-Systems aus, da dadurch die Übertra-
gungssymmetrie des 4-Tors nicht mehr gegeben ist. Aufgrund des unveränderten Auf-
baus der Antennengruppen selbst ist es naheliegend, dass die Nahfeldkoppelimpedan-
zen unverändert bleiben. Diese werden deshalb an dieser Stelle nicht weiter betrachtet.
In Abb. 4.17 sind die Verläufe von |Z14/Z13|, |Z23/Z13| und |Z24/Z13| der mit dem
MOM-Dünndraht, MOM-Dünndraht-Strahlenoptik- und dem FDTD-Strahlenoptik-Ver-
fahren ermittelten Fernfeldkoppelimpedanzen für die Antennenstruktur in der Konfi-
guration B dargestellt.
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Abbildung 4.17: Verläufe der Beträge (Z14/Z13), (Z23/Z13) und (Z24/Z13) für die in
Abb. 4.6 dargestellte Anordnung: Numerische Lösungen mit MOM-
Dünndraht- (r = 0, 1 mm), MOM-Dünndraht-Strahlenoptik- (r =
0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
Aus Abb. 4.17 ist der Einfluss der durch die Drehung der Empfangsantennengruppe
verursachten Unsymmetrie der untersuchten Antennenstruktur erkennbar. Im Gegen-
satz zu der Konfiguration A weichen die Beträge der Fernfeldkoppelimpedanzen leicht
voneinander ab. Somit ergeben sich für |Z14/Z13| und |Z24/Z13| Abweichungen in der
Größenordnung von bis zu 1% gegenüber einem konstanten Verlauf der Fernfeldkop-
pelimpedanzen. |Z23/Z13| bleibt jedoch für alle betrachteten Frequenzen konstant. Ein
ähnliches Verhalten ist in den in Abb. 4.18 dargestellten Verläufen der entsprechenden
Phasenunterschiede dieser Fernfeldkoppelimpedanzen festzustellen.
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Abbildung 4.18: Verläufe der Phasenunterschiede (Z14/Z13), (Z23/Z13) und
(Z24/Z13) für die in Abb. 4.6 dargestellte Anordnung: Numerische
Lösungen mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1 mm)-, MOM-Dünndraht-
Strahlenoptik- (r = 0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
Dabei liegt der Phasenunterschied (Z23/Z13) wiederum im Bereich von 0◦ mit Varia-
tionen von −0, 35◦ bis −0, 72◦. Für (Z14/Z13) und (Z24/Z13) ergeben sich hingegen
jetzt deutlich größere Phasenunterschiede. Diese liegen in einem Bereich von −25◦
bis ca. −45◦. Der Verlauf der resultierenden, in Abb. 4.19 dargestellten Kanalkapa-
zität für die Konfiguration B zeigt jedoch, dass diese Veränderungen der Phasenun-
terschiede der Fernfeldkoppelimpedanzen gegenüber der Konfiguration A keinen we-
sentlichen Einfluss auf die Kanalkapazität haben, wie unmittelbar aus einem Vergleich
von Abb. 4.19 und Abb. 4.16 folgt. Dies liegt vor allem an die nahezu unveränderten
Betragsverhältnisse der Fernfeldkoppelimpedanzen.
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Abbildung 4.19: Verlauf der Kanalkapazität (Zg = ZL = 50Ω I2; SNR = 20 dB) für
die in Abb. 4.6 dargestellte Anordnung: numerische Lösungen mit
MOM-Dünndraht- (Drahtrradius r = 0, 1 mm)-, MOM-Dünndraht-
Strahlenoptik- (Drahtrradius r = 0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-
Verfahren
Für die Konfiguration C ergeben sich ähnliche Ergebnisse wie für die Konfiguration B
(Abb. 4.20 bis Abb. 4.22).
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Abbildung 4.20: Verläufe der Beträge (Z14/Z13), (Z23/Z13) und (Z24/Z13) für die in
Abb. 4.7 dargestellte Anordnung: Numerische Lösungen mit MOM-
Dünndraht- (r = 0, 1 mm), MOM-Dünndraht-Strahlenoptik- (r =
0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
2 2,2 2,4 2,6 2,8 3
-50
0
50
f in GHz
MOM
MOM-Strahlenoptik
FDTD-Strahlenoptik
2 2,2 2,4 2,6 2,8 3
-50
0
50
f in GHz
MOM
MOM-Strahlenoptik
FDTD-Strahlenoptik
2 2,2 2,4 2,6 2,8 3
-50
0
50
f in GHz
MOM
MOM-Strahlenoptik
FDTD-Strahlenoptik
a
rg
(Z
1
4
/Z
1
3
)
in
G
ra
d
a
rg
(Z
2
3
/Z
1
3
)
in
G
ra
d
a
rg
(Z
2
4
/Z
1
3
)
in
G
ra
d
Abbildung 4.21: Verläufe der Phasenunterschiede (Z14/Z13), (Z23/Z13) und
(Z24/Z13) für die in Abb. 4.7 dargestellte Anordnung: numerische
Lösungen mit MOM-Dünndraht- (r = 0, 1 mm), MOM-Dünndraht-
Strahlenoptik- (r = 0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
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Abbildung 4.22: Verlauf der Kanalkapazität (Zg = ZL = 50Ω I2; SNR = 20 dB) für
die in Abb. 4.7 dargestellte Anordnung: Numerische Lösungen mit
MOM-Dünndraht- (r = 0, 1 mm), MOM-Dünndraht-Strahlenoptik-
(r = 0, 1 mm) und FDTD-Strahlenoptik-Verfahren
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KAPITEL 5
Anwendungsbeispiele der entwickelten Verfahren
5.1 Einleitung
Mit den im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Verfahren sind die Kanalkapazitäten
verschiedener MIMO-Systeme berechnet worden. In diesem Kapitel der Arbeit werden
exemplarisch einige Ergebnisse gezeigt. Es wird davon ausgegangen, dass die Sende-
und Empfangsantennen weit voneinander entfernt sind, so dass zur Bestimmung der
beschreibenden Impedanzmatrizen Z die im Abschnitt 4.5.3 vorgestellten MOM- und
FDTD-Strahlenoptik-Verfahren verwendet werden können. Es wird weiterhin ange-
nommen, dass die in Zg zusammengefassten Generatorwiderstände auf der Sendeseite
identisch sind und 50Ω betragen, d.h. Zg = 50Ω IM . Für die in ZL zusammengefass-
ten Abschlusswiderstände auf der Empfangsseite wird ebenfalls angenommen, dass
ZL = 50Ω IN gilt. Die Kanalkapazität wird dann mit (3.86) berechnet. Dabei wird die
Kanalübertragungsmatrix auf die Summe der Beträge der Kanalübertragungskoeffizi-
enten normiert, so dass der Einfluss der absoluten Entfernung zwischen Sende- und
Empfangsantennengruppe herausfällt.
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5.2 Einfluss der Anordnung von Streukörpern in der
Umgebung der Antennengruppen auf die Kanalka-
pazität von MIMO-Systemen aus λ2 -Dipolantennen
In diesem Abschnitt sind einige Beispiele zum Einfluss der Anordnung von Streukör-
pern in der Umgebung der Antennengruppen auf die Kanalkapazität zusammengestellt.
Es werden insbesondere Konfigurationen betrachtet, bei denen Streukörper
• quer zur Sichtverbindung zwischen der Sende- und Empfangsantennengruppe
sowie
• ringförmig um die Empfangsantennengruppe angeordnet sind.
Für die Untersuchungen in diesem Abschnitt werden MIMO-Systeme mit identisch
aufgebauten Antennengruppen, bestehend aus 2, 3 und 4 einzelnen, in +z-Richtung
orientierten λ2 -Dipolantennen, die in +x-Richtung äquidistant mit dem Abstand d und
in +z-Richtung auf gleicher Höhe angeordnet sind, zugrundegelegt (s. Abb. 5.1).
Alle Berechnungen in diesem Abschnitt werdem mit dem im Abschnitt 4.5.3 beschrie-
benen MOM-Strahlenoptik-Verfahren durchgeführt, wobei die Antennen als MOM-
Flachdrähte (s. Abb. 4.1) modelliert sind. Bei der Arbeitsfrequenz von 2GHz (Freiraum-
Wellenlänge λ = 0, 15 m) beträgt die Diskretisierungsweite
λ
40
in +z-Richtung, wor-
aus sich 39 Basisfunktionen pro Antenne ergeben, so dass ein ausreichend genaues
Ergebnis erzielt wird. Die Breite des Flachdrahtes beträgt b = 1 mm.
5.2.1 Anordnung von Streukörpern quer zur Sichtverbindung zwi-
schen Sende- und Empfangsantennen
Bei den Konfigurationen in diesem Abschnitt fällt der Ursprung des lokalen Koordina-
tensystems am Ort der Sendeantennengruppe mit dem Urpsrung des globalen Koordi-
natensystems zusammen, d.h. rT,0 = (0, 0, 0) (s. Abb. 4.4). Der Ursprung des lokalen
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Abbildung 5.1: Verwendete Antennengruppen für die untersuchten MIMO-Systeme:
(a) 2 λ2 -Dipolantennen für das 2× 2 MIMO-System.
(b) 3 λ2 -Dipolantennen für das 3× 3 MIMO-System.
(c) 4 λ2 -Dipolantennen für das 4× 4 MIMO-System.
Koordinatensystems zur Beschreibung der Empfangsantennengruppe befindet sich am
Ort rR,0 = (0, 15 m , 0) (s. Abb. 4.4). Die als metallische Quader (mit den Abmes-
sungen 1,5 m× 3,0 m× 2,0 m) modellierten Streukörper sind symmetrisch zur Ebene
z = 0 und zur Ebene y = 7, 5 m auf der Senkrechten der durch (rT,0−rR,0) definierten
Gerade angeordnet. Es werden dabei vier verschiedene Konfigurationen betrachtet, die
in den Abbildungen 5.2 bis 5.5 dargestellt sind. Sie unterscheiden sich in Anzahl und
Lage der Streukörper voneinander. Für diese Konfigurationen werden die Impedanz-
matrizen Z der beschreibenden Mehrtore der untersuchten MIMO-Systeme (2 × 2-,
3×3- und 4×4-MIMO-System) berechnet. Dabei werden aus den geometrisch-optisch
bestimmten Ausbreitungspfaden, die
• die direkte Sichtverbindung (LOS),
• die Reflexionen an den den Antennen zugewandten Seiten der Streukörper (R),
• die Beugung an den vorderen Kanten der Streukörper (D) und
• die zweifachen Beugungen an den vorderen Kanten der Streukörper (DD)
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enthalten, die Kombinationen
• LOS,
• R,
• LOS+R,
• R+D
• LOS+R+D
• LOS+R+D+DD
untersucht. In den Abbildungen 5.2 bis 5.5 sind als Beispiele die Ausbreitungspfade
eingezeichnet, die sich aus dem (LOS+R)-Fall ergeben. Die Lage der dazugehörigen
Reflexionspunkte ist ebenfalls eingezeichnet. Um diese Ausbreitungspfade voneinan-
der unterscheiden zu können, sind sie zusätzlich mit den Indizes (1)-(4) gekennzeich-
net. In Abb. 5.6 sind die (LOS+R+D)-Ausbreitungspfade für das Szenario aus Abb. 5.3
dargestellt.
92
KAPITEL 5. ANWENDUNGSBEISPIELE DER ENTWICKELTEN VERFAHREN
Sender
Empfänger
Abbildung 5.2: Szenario für einen deterministischen Ausbrei-
tungskanal mit 1 Streukörper. f = 2 GHz
Empfänger
Sender
Abbildung 5.3: Szenario für einen deterministischen Ausbrei-
tungskanal mit 2 Streukörpern. f = 2 GHz
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Empfänger
Sender
Abbildung 5.4: Szenario für einen deterministischen Ausbrei-
tungskanal mit 4 Streukörpern. f = 2 GHz
Empfänger
Sender
Abbildung 5.5: Szenario für einen deterministischen Ausbrei-
tungskanal mit 6 Streukörpern. f = 2 GHz
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Sender
x
y
z
(0, 15 m, 0)
Empfänger
Abbildung 5.6: Ausbreitungspfade für das Szenario aus Abb. 5.3 für den LOS+R+D-
Fall. f = 2 GHz
Die sich aus den Impedanzmatrizen ergebenden Kanalkapazitäten der MIMO-Systeme
werden mit (3.86) für den Abstand d =
λ
2
zwischen den Antennen berechnet, wobei
die im Abschnitt 5.1 dargelegte Normierung durchgeführt wird.
In Tabelle 5.1 sind die berechneten Kanalkapazitäten des 2×2-, 3×3- und 4×4-MIMO-
Systems für den LOS-Ausbreitungspfad eingetragen. Daraus ist zu sehen, dass - wie
zu erwarten - die Kanalkapazität mit zunehmender Anzahl der Tore leicht ansteigt.
Der Kanalkapazitätsgewinn des 3× 3-MIMO-Systems gegenüber dem 2× 2-MIMO-
System beträgt dabei ca. 0,6 bps/Hz, der des 4 × 4-MIMO-Systems gegenüber dem
3× 3-MIMO-System liegt bei ca. 0,5 bps/Hz.
In Tabelle 5.2 sind die Kanalkapazitäten für die Szenarien aus Abb. 5.2 bis Abb. 5.5
für den (LOS+R)-Fall zusammengefasst.
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Tabelle 5.1: Kanalkapazität des 2 × 2-, des 3 × 3- und des 4 × 4-MIMO-Systems für
den LOS-Ausbreitungspfad; SNR = 20 dB; d =
λ
2
; f = 2 GHz
Szenario MIMO-System Kanalkapazität (C) in bps/Hz
LOS-Ausbreitungspfad 2× 2 7, 6523
3× 3 8, 2522
4× 4 8, 75444
Tabelle 5.2: Kanalkapazität des 2 × 2-, des 3 × 3- und des 4 × 4-MIMO-Systems für
die Szenarien aus Abb. 5.2 bis Abb. 5.5 für den (LOS+R)-Fall; SNR = 20
dB; d =
λ
2
; f = 2 GHz
Szenario MIMO-System Kanalkapazität (C) in bps/Hz
1 Streukörper 2× 2 9, 6644
(Abb. 5.2) 3× 3 12, 5721
LOS+R 4× 4 13, 174
2 Streukörper 2× 2 11, 3877
(Abb. 5.3) 3× 3 16, 2458
LOS+R 4× 4 16, 9168
4 Streukörper 2× 2 12, 6138
(Abb. 5.4) 3× 3 18, 1622
LOS+R 4× 4 19, 9824
6 Streukörper 2× 2 12, 7024
(Abb. 5.5) 3× 3 18, 2936
LOS+R 4× 4 21, 2276
Es ist ersichtlich, dass die Kanalkapazität ebenfalls mit der Anzahl der verwendeten
Tore ansteigt. Der Kanalkapazitätgewinn des 3 × 3-MIMO-Systems gegenüber dem
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2×2-MIMO-Systems und der des 4×4-MIMO-Systems gegenüber dem 3×3-MIMO-
Systems sind hier jedoch höher als die entsprechenden Gewinne bei alleiniger Berück-
sichtigung des LOS-Ausbreitungspfades. Für das 3 × 3-MIMO-Systems fällt dieser
Gewinn gegenüber dem 2 × 2-MIMO-Systems mit bis zu 5,6 bps/Hz höher aus als
der entsprechende Gewinn des 4 × 4-MIMO-Systems gegenüber dem 3 × 3-MIMO-
System, der bei ca. 3 bps/Hz liegt. Es ist ebenfalls aus Tabelle 5.2 erkennbar, dass
die Kanalkapazität bei gleicher Anzahl von Toren durch Erhöhung der Anzahl von
Ausbreitungspfaden vom Szenario 1 (Abb. 5.2) zum Szenario 6 (Abb. 5.5) für das
2× 2-MIMO-System um bis zu 3 bps/Hz, für das 3× 3-MIMO-System um bis zu ca.
5,7 bps/Hz und für das 4× 4-MIMO-System um bis zu ca. 8 bps/Hz ansteigt.
Diese Anstiege der Kanalkapazität mit der Anzahl der Tore und insbesondere mit
der Anzahl der Ausbreitungspfade im Vergleich zum LOS-Ausbreitungspfad liegen
im Rahmen der bei Voruntersuchungen ermittelten Größenordnungen: So konnte ge-
zeigt werden, dass durch einen zusätzlichen Ausbreitungspfad unter speziellen Vor-
aussetzungen die Kanalkapazität eines 2 × 2-MIMO-Systems bereits um bis zu 4
bps/Hz (SNR = 20 dB) erhöht werden kann. Die Gewinne für ein 3 × 3-MIMO- und
ein 4 × 4-MIMO-System fallen unter den gleichen Voraussetzungen noch höher aus.
Dieser Anstieg der Kanalkapazität mit der Anzahl von Ausbreitungspfaden ist auch
für das 4 × 4-MIMO-System für den R-(Szenario 2 bis Szenario 6), den R+D- und
für den LOS+R+D-Fall bestätigt worden, wie aus Tabelle 5.3 zu sehen ist. Die DD-
Ausbreitungspfade tragen dabei aufgrund der sehr kleinen Amplituden der Beugungs-
koeffizienten (Maximalwert der Beugungskoeffizienten ca. 0,06) praktisch nicht zur
Kanalkapazität bei. Demzufolge ergeben sich kaum Unterschiede zwischen den Ka-
nalkapazitäten des LOS+R+D+DD- und des LOS+R+D-Falls.
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Tabelle 5.3: Die berechneten Kanalkapazitäten des 4× 4 MIMO-Systems für die Sze-
narien aus Abb. 5.2 bis Abb. 5.5; SNR = 20 dB; d =
λ
2
; f = 2 GHz
Anzahl der Streukörper Streumechanismus Kanalkapazität C in bps/Hz
1 Streukörper LOS 8,75444
(Abb. 5.2) R 8,67416
R + D 9,18189
LOS+R + D 13,4284
LOS+R + D + DD 13,4273
2 Streukörper LOS 8,7544
(Abb. 5.3) R 14,4365
R + D 15,1060
LOS + R + D 17,4913
LOS + R + D + DD 17,4951
4 Streukörper LOS 8,7544
(Abb. 5.4) R 16,6673
R + D 17,4202
LOS + R + D 19,9824
LOS + R + D + DD 19,8296
6 Streukörper LOS 8,7544
(Abb. 5.5) R 17,4138
R + D 18,1380
LOS + R + D 21,2276
LOS + R + D + DD 20,8655
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Die Kanalkapazität eines MIMO-Systems ist - wie im Abschnitt 3.9 ((3.101) mit
(3.99)) gezeigt - vor allem von den Phasenunterschieden zwischen den Fernfeldkop-
pelimpedanzen bestimmt. Diese Phasen der Fernfeldkoppelimpedanzen ergeben sich
- wie im Abschnitt 4.5.3 erwähnt - aus der phasenrichtigen Aufsummierung der Bei-
träge des LOS-Pfades, sofern dieser vorhanden ist, und der jeweiligen Streumechanis-
men am Ort der Sende- und Empfangsantennen. Offensichtlich können sich die resul-
tierenden Phasenlagen dieser Fernfeldkoppelimpedanzen, abhängig vom vorliegenden
Szenario, günstig (kanalkapazitätssteigernd) - wie in den vorherigen Beispielen - oder
ungünstig (kanalkapazitätsmindernd) auswirken. Um diesen Effekt zu verdeutlichen,
wird der Abstand d zwischen den
λ
2
-Dipolantennen im Bereich von 0, 03λ bis 3, 0λ
variiert und die Kanalkapazität berechnet. In Abb. 5.7 ist der Verlauf der Kanalkapazi-
tät unter alleiniger Berücksichtigung der Sichtverbindung (LOS) in Abhängigkeit von
d für das 2× 2-, 3× 3- und 4× 4-MIMO-System dargestellt.
0,50 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0
l
Abbildung 5.7: Kanalkapazität der MIMO-Systeme in Abhängigkeit von d unter allei-
niger Berücksichtigung der Sichtverbindung (LOS). SNR = 20 dB
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Es ist zu erkennen, dass die Kanalkapazität mit der Anzahl der verwendeten Einzel-
antennen und mit größer werdendem Abstand d zwischen diesen ansteigt. Dieses ist
mit dem dadurch bewirkten Anstieg des Gewinns der Antennengruppe zu erklären.
Für Abstände bis ca. d < 0, 9λ sind die Phasenunterschiede zwischen den Einträgen
der Fernfeldkoppelimpedanzen praktisch Null. Aus diesem Grund steigt die Kanalka-
pazität in diesem Bereich etwa logarithmisch mit dem Gewinn der jeweiligen Anten-
nengruppen an. Für die hier betrachteten Antennengruppen bestehend aus 2, 3 und 4
Einzelantennen, sind diese Gewinne etwa gleich groß [63]. Die Kanalkapazitätgewin-
ne mit der Anzahl der Antennen fallen daher in diesem Bereich moderat aus. Dieses
Verhalten ist auch bereits für die in Tabelle 5.1 angegebenen Kanalkapazitätswerte
festgestellt worden. Von d = 0, 9λ bis d = 3, 0λ steigen zusätzlich die Phasenunter-
schiede zwischen den Fernfeldkoppelimpedanzen mit größer werdendem Abstand an.
Für das 2× 2-MIMO-System ergibt sich ein Zuwachs der Phase von ca. 20◦ in diesem
Bereich (s. Abb. 5.8).
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Abbildung 5.8: Phasenunterschied zwischen den Fernfeldkoppelimpedanzen des 2×2-
MIMO-Systems in Abhängigkeit von d unter alleiniger Berücksichti-
gung der Sichtverbindung (LOS)
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Die Kanalkapazität steigt dann erwartungsgemäß - wie im Abschnitt 3.9 (Abb. 3.7)
gezeigt - um bis zu ca. 3 bps/Hz nahezu linear an. Für das 3×3-MIMO-System und das
4×4-MIMO-System ergeben sich deutlich größere Phasenunterschiede. Folglich fallen
die Kanalkapazitäts-Anstiege, wie man Abb. 5.7 entnehmen kann, dementsprechend
höher aus. Ähnliche Ergebnisse sind auch in [64] dokumentiert.
5.2.2 Ringförmige Anordnung der Streukörper um die Empfangs-
antennengruppe
In diesem Abschnitt wird in Anlehnung an das Modell in [65, 66] der Einfluss von
Streukörpern untersucht, die auf einem Kreis mit dem Radius R um die Empfangsan-
tennengruppe angeordnet sind. Dazu wird das 4× 4-MIMO-System mit einem Anten-
nenabstand d =
λ
2
innerhalb seiner Antennengruppen zugrundegelegt (s. Abb. 5.1(c)).
Die Antennengruppen sind ähnlich wie im Abschnitt 5.2.1 positioniert: Der Ursprung
des Koordinatensystems zur Beschreibung der Sendeantennengruppe fällt mit dem des
Koordinatensystems zusammen, d.h. rT,0 = (0, 0, 0). Die Empfangsantennengrup-
pe befindet sich am Ort rR,0 = (0, 15 m, 0). Es werden 15 Streukörper auf dem
Kreis angeordnet, wobei die Mindest-Kreissegmentlänge zwischen den Streukörpern
ds,min =
λ
2
beträgt (s. Abb. 5.9).
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Abbildung 5.9: Modell zur Untersuchung des Einflusses von ringförmig um die Emp-
fangsantennengruppe angeordnete Streukörper auf die Kanalkapazität
Die Berechnung der Kanalkapazität erfolgt nach dem Monte-Carlo-Prinzip. Die Posi-
tionen der Streukörper werden - unter Einhaltung der oben festgelegten Mindest-Kreis-
segmentlänge 100 Mal zufällig gleich verteilt generiert. Dann werden jeweils die zuge-
hörigen Impedanzmatrizen des MIMO-Systems berechnet. Dabei wird angenommen,
dass die Streukörper isotropes Streuverhalten mit einem tensoriellen Streufaktor gleich
Eins besitzen. Der Radius R des Kreises wird in einem Intervall 1, 2λ ≤ R ≤ 60λ mit
einer Schrittweite von ca. 0, 238λ verändert. In Abb. 5.10 ist der Verlauf der Kanalka-
pazität in Abhängigkeit vom Radius R dargestellt.
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Abbildung 5.10: Gemittelte Kanalkapazität in Abhängigkeit vom Radius R;
SNR = 20 dB
Es ist zu erkennen, dass die Kanalkapazität mit größer werdendem Radius monoton
ansteigt. Dieser Anstieg fällt von R = 1, 2λ bis R = 10λ mit ca. 2,5 bps/Hz am
Anfang des betrachteten Radius-Intervalls am höchsten und mit ca. 0,5 bps/Hz am
Ende des Intervalls von R = 50λ bis R = 60λ am kleinsten aus. Dieses Verhalten
lässt sich wie folgt erklären: Die Streukörper werden von der Sendeantennengrup-
pe mit der Hauptkeule ausgeleuchtet. Mit zunehmendem Radius vergrößern sich die
Phasenunterschiede zwischen den Fernfeldkoppelimpedanzen, wodurch die Kanalka-
pazität erwartungsgemäß insgesamt ansteigt. Der Fall R = 1, 2λ entspricht quasi der
LOS-Ausbreitung. Folglich entspricht die Kanalkapazität mit ca. 9 bps/Hz in etwa der
LOS-Kanalkapazität (8,754 bps/Hz, s. Tabelle 5.3).
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5.3 Berechnung der Kanalkapazität in einer komple-
xen Umgebung
In diesem Abschnitt werden Ergebnisse zur Berechnung der Kanalkapazität in einer
komplexen Umgebung gezeigt. Hierfür wird das in Abb. 5.11 dargestellte Modell eines
9-räumigen Geschosses eines Gebäudes zugrundegelegt.
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Abbildung 5.11: Modell eines 9-räumigen Geschosses eines Gebäudes, Schnitt durch
die Ebene z = 2 m. f = 2,45 GHz
Jeder dieser 9 durchnummerierten Räume besitzt eine Türöffnung. Alle Wände besit-
zen den in Abb. 5.12 skizzierten Aufbau aus Gipskarton und Mineralwolle. Bei der für
die Berechnungen zugrundegelegten Frequenz von 2,45 GHz gelten für diese Wand-
materialen die Materialparameter aus Tabelle 5.4 [67].
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Abbildung 5.12: Aufbau der Zwischenwände
Tabelle 5.4: Materialparameter der Zwischenwände (f = 2,45 GHz)
Gipskarton Mineralwolle
Permeabilität µ 1 1
Permittivität ε 2,4-0,01j 1,2-0,02j
Die Verläufe des Reflexionfaktors und des Transmissionsfaktors in Abhängigkeit vom
Einfallswinkel ϑe für senkrechte (TE) und parallele (TM) Polarisation sind in Abb. 5.13
dargestellt.
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Abbildung 5.13: Reflexionfaktor und Transmissionsfaktor der Zwischenwand in Ab-
hängigkeit vom Einfallswinkel ϑe für den Fall senkrechter (TE) und
paralleler (TM) Polarisation. f = 2,45 GHz
Für Einfallswinkel unter etwa 70◦ ist der Betrag des Transmissionsfaktors größer als
0,9, d.h. die Wände können als weitgehend transparent angesehen werden. Die Ka-
nalkapazität eines 2× 2-MIMO-Systems wird in der so beschriebenen Umgebung be-
rechnet. Dabei sind die aus jeweils 2 in +z-Richtung orientierten
λ
2
-Dipolantennen be-
stehende Sende- und Empfangsantennengruppe entsprechend Abb. 5.1(a) angeordnet.
Der Abstand d zwischen den Antennen der Sendeantennengruppe beträgt d = 0, 5λ.
Für die Empfangsantennen wird hingegen der Abstand zwischen den Einzelantennen
von d = 0, 1λ in 0, 2λ-Schritten bis d = 0, 9λ variiert. Die Antennen werden mit
dem MOM-Flachdraht-Verfahren (Breite des Drahtes 1 mm) modelliert. Die Diskreti-
sierungsweite in +z-Richtung beträgt wieder
λ
40
, woraus sich 39 Basisfunktionen pro
Antenne ergeben (s. Abschnitt 5.2). Für die Berechnungen wird angenommen, dass die
Sendeantennengruppe sich im Korridor des Geschosses am Ort rT,0 =(7,47 m , 34,8
m , 2 m) befindet. Die Position der Empfangsantennengruppe wird im Raum 1 auf
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gleicher Höhe (Ebene z = 2 m) in einem äquidistanten, rechtwinkligen Gitter mit 3λ-
Schrittweite in x- und y-Richtung variiert, woraus sich 1110 Positionen ergeben. Die
ImpedanzmatrizenZ des 4-Tors und die sich daraus ergebenden Kanalkapazitäten wer-
den für jede dieser Positionen bestimmt. Der Einfluss der komplexen Umgebung wird
dabei geometrisch-optisch nach dem SBR-Verfahren mit einer Auflösung von 0, 1◦ für
die “geschossenen“ Strahlen (s. Abschnitt 4.5.3) in die Berechungen einbezogen, wo-
bei an den Wänden bis zu 7 Reflexionen und Transmissionen durch die Wände pro
Ausbreitungspfad berücksichtigt werden. Als Abbruchkritierium für die Strahlsuche
wird der Schwellenwert des Betrages der elektrischen Feldstärke der Ausbreitungs-
pfade am Ort des Empfängers auf −50 dB in Bezug auf den LOS-Ausbreitungspfades
festgelegt. Die so ermittelten Ausbreitungspfade sind exemplarisch für eine der 1110
Empfangspositionen im Raum 1 in Abb. 5.14 dargestellt.
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Abbildung 5.14: Ausbreitungspfade für eine Empfangsposition im Raum 1. Die Ab-
messungen des Geschosses sind in Abb. 5.11 angegeben. ϕR: Ein-
fallswinkel der Ausbreitungspfade am Ort des Empfängers
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Mit den beschriebenen Einstellungen erhält man ca. 90 Ausbreitungspfade. Für alle
anderen Empfangspositionen ergeben sich ähnliche Strahlenbilder. In Abb. 5.15 ist
die über alle 1110 Empfangspositionen im Raum 1 ermittelte Verteilung des Betra-
ges der elektrischen Feldstärke in Abhängigkeit von den Einfallsrichtungen der Aus-
breitungspfade am Ort der Empfangsantennengruppe dargestellt. Ausbreitungspfade,
deren Feldamplituden kleiner als 0,1 der maximalen Feldstärke sind, sind nicht darge-
stellt.
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Abbildung 5.15: Verteilung des Betrages der elektrischen Feldstärke in Abhängigkeit
von den Einfallsrichtungen ϕR der Ausbreitungspfade am Ort des
Empfängers im Raum 1 für das Szenario aus Abb. 5.11 (Abstand zwi-
schen den Sendeantennen 0, 5λ). Ausbreitungspfade, deren Feldam-
plituden kleiner als 0,1 der maximalen Feldstärke sind, sind nicht dar-
gestellt.
Daraus ist ersichtlich, dass sich die Ausbreitungspfade im Wesentlichen zwei Gruppen
zuordnen lassen: Eine Gruppe von Pfaden, die unter einem Winkel in dem Bereich
67◦ ≤ ϕ ≤ 89◦, und eine Gruppe, die unter den Winkeln 271◦ ≤ ϕ ≤ 290◦ einfallen.
Solche Gruppierungen von Ausbreitungspfaden in einem bestimmten Winkelintervall
108
KAPITEL 5. ANWENDUNGSBEISPIELE DER ENTWICKELTEN VERFAHREN
werden häufig in der Literatur [68] als Cluster bezeichnet. In beiden Fällen empfängt
die Empfangsantenne über ihre Hauptkeulen (Maxima bei ϕ = 90◦ und ϕ = 270◦),
während Strahlen, ausgehend von der Hauptkeule der Sendeantenne, die Empfangs-
antenne kaum erreichen. Insgesamt ergibt sich, dass die über alle 1110 Empfangspo-
sitionen im Raum 1 gemittelte Kanalkapazität des MIMO-Systems - wie der Tabelle
5.5 zu entnehmen ist - erwartungsgemäß (ähnlich wie in Abb. 5.7 für den Bereich
0, 03λ ≤ d ≤ 0, 9λ) mit größer werdendem Abstand d zwischen den Empfangsanten-
nen leicht ansteigt.
Tabelle 5.5: Gemittelte Kanalkapazität des 2×2-MIMO-Systems für Empfangspositio-
nen im Raum 1 in Abhängigkeit des Abstands d zwischen den Empfangs-
antennen; Abstand zwischen den Antennen der Sendeantennengruppe =
0,5 λ; SNR = 20 dB; f = 2, 45 GHz
Abstand d/λ Kanalkapazität (C) in bps/Hz
zwischen den Empfangsantennen
0,1 7, 985
0,3 9, 298
0,5 10, 268
0,7 10, 240
0,9 10, 516
Offensichtlich begünstigt durch das Vorhandensein des “zweiten“ Ausbreitungspfades
sind jedoch die Kanalkapazitäten etwas grösser als die Freiraum-Kanalkapazitäten (s.
Abb. 5.7).
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5.4 Berechnungen der Kanalkapazität mit komplex auf-
gebauten Antennengruppen in einer komplexen Um-
gebung
Für den praktikablen Einsatz in drahtlosen Netzwerken (z.B. UMTS, WLAN) ist es
häufig üblich, die Antennen auf Steckkarten anzubringen. Dies wird beispielweise bei
so genannten PCMCIA1-Steckkarten (s. Abb. 5.16) angewendet, die an der Seite eines
Laptop-Computers angebracht werden.
Abbildung 5.16: Abbildung einer PCMCIA-Steckkarte
Die Inverted-F-Antenne sowie Modifikationen davon zählen aufgrund ihrer guten In-
tegrierbarkeit zu den für diesen Zweck am häufigsten eingesetzten Antennentypen
[69]. In diesem Abschnitt werden Berechnungsbeispiele für ein 2× 2-MIMO-System,
bei dem eine solche “integrierbare“ Antennenstruktur verwendet wird, gezeigt. Für
die Sendeantennengruppe wird das in Abb. 5.17 dargestellte Modell des “strahlen-
den“ Teils einer PCMCIA-Steckkarte mit 2 identischen Inverted-F-Antenne verwen-
det. Dieses Modell ist angelehnt an das in [70] vorgeschlagene Modell einer PCMCIA-
Steckkarte mit einer Inverted-F-Antenne.
1PCMCIA (Personal Computer Memory Card International Association) bezeichnet einen Standard
für Erweiterungskarten mobiler Computer.
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Abbildung 5.17: Rechenmodell einer Computer-Steckkarte mit zwei Inverted-F-
Antennen. f = 2,45 GHz
Die beiden Inverted-F-Antennen, deren Abmessungen für den Betrieb bei 2,45 GHz
(WLAN-Anwendungen) optimiert sind, sind symmetrisch zur x-Achse an einer sehr
flachen metallischen Grundplatte mit den Abmessungen 40 mm x 36 mm angeord-
net. Die Berechnungen der Nahfeldkoppelimpedanzen und der zur Bestimmung der
Fernfeldkoppelimpedanzen benötigten Fernfeldrichtcharakteristika der beschriebenen
Inverted-F-Antennenstruktur werden mit dem MOM-Flachdraht und dem FDTD-Ver-
fahren durchgeführt. Bei dem MOM-Flachdraht-Verfahren wird die Inverted-F-An-
tennenstruktur mit unendlich dünnen Flachdrähten (Flachdrahtbreite 1 mm, Flach-
drahtdicke 0 mm) modelliert, wobei eine Diskretisierungsweite von 1 mm (
λ
120
) in x-
und in y-Richtung zugrundegelegt wird. Daraus ergeben sich 1504 Basisfunktionen.
Bei der FDTD-Berechnung wird die Sendeantennenstruktur durch metallische Rand-
bedingungen berücksichtigt. Es wird ein Berechnungsvolumen von 0, 06 m × 0, 06 m
× 0, 02 m mit einer äquidistanten Diskretisierungsweite von 1 mm in x-, y- und z-
Richtung verwendet, woraus sich 60×60×20 Gitterpunkte ergeben. In Abb. 5.18 sind
die MOM- und FDTD-Lösungen für den Betrag der normierten Fernfeldrichtcharakte-
ristik der Sendeantennenstruktur in der Ebene z = 0 bei Speisung von Tor 1 dargestellt.
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Die entsprechende Fernfeldrichtcharakteristik bei Speisung von Tor 2 ist aufgrund des
symmetrischen Aufbaus der Antennenstruktur gleich der in Abb. 5.18 gezeigten, wenn
man ϕ durch (180◦ − ϕ) ersetzt.
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Abbildung 5.18: Strahlungsdiagramm der in Abb. 5.17 dargestellten Antennenstruktur
bei Speisung von Tor 1
Es ist aus Abb. 5.18 ersichtlich, dass die MOM- und die FDTD- Lösungen vor allem im
Bereich 0◦ ≤ ϕ ≤ 180◦ sehr gut übereinstimmen. In dem übrigen Winkelbereich sind
leichte Abweichungen zwischen den beiden Lösungen feststellbar, die offentsichtlich
an den unterschiedlichen Modellierungen in beiden Verfahren liegen. Die Empfangs-
antennengruppe des in diesem Abschnitt untersuchten MIMO-Systems besteht wieder
aus 2
λ
2
-Dipolantennen, die entsprechend Abb. 5.1(a) mit einem Abstand von d = λ
angeordnet sind. Sie wird wieder mit dem MOM-Flachdraht-Verfahren (Flachdraht-
Breite 1 mm,
λ
40
-Diskretisierungsweite in +z-Richtung) modelliert. Aufgrund der im
Abschnitt 4.6 (s. Abb. 4.14) bereits dargelegten Übereinstimmung im Bereich der λ
2
-
Resonanz der MOM- und der FDTD-Lösung für diese Antennenstruktur, wird keine
Berechnung mit dem FDTD-Verfahren durchgeführt.
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Die Fernfeldkoppelimpedanzen der Impedanzmatrix Z des 2×2-MIMO-Systems wer-
den für das in Abb. 5.19 dargestellte Modell der räumlichen Umgebung der Antennen-
gruppen berechnet. Die 9 durchnummerierten Wände dieses Raumes sind als ideal leit-
fähig modelliert. Die Höhe des Raumes beträgt 3,5 m. Im Bereich 3, 0 m < x < 3, 5
m, −1, 5 m < y < −1, 0 m und 0 m < z < 3, 5 m befindet sich ein Pfosten, der
als ein 0, 5 m x 0, 5 m x 3, 5 m großer, ideal leitfähiger metallischer Quader model-
liert ist. Die Sendeantennengruppe befindet sich am Ort rT,0 = (4,238 m , -3,5 m ,
0,8 m) (s. Abschnitt 4.5.3). Die Empfangsantennengruppe ist am Ort rR,0 = (0,56 m ,
-0,35 m , 3,0 m) (s. Abschnitt 4.5.3) positioniert. Diese Positionen der Sende- und der
Empfangsantennengruppe sind ebenfalls in Abb. 5.19 gekennzeichnet.
3m 3 m
3 m
4 m
2 m
0,2 m
1,65 m
0,5 m
x
y
(1)
(2)
(3)
(4)
(5)
(6)
(7)(8)
(9)
0,35 m
Empfänger
( 0,56 m, -0,35 m, 3,0 m)
1,5 m
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der Struktur (s. Abb. 5.17 )24 mm
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40 mm
36 mm
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Tor 1 Tor 2
y
x
Sender
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Abbildung 5.19: Ausbreitungsszenario für die Berechnung der MIMO-
Kanalkapazität; f = 2, 45 GHz
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Bei der strahlenoptischen Bestimmung der Ausbreitungspfade zwischen der Sende-
und der Empfangsantennengruppe werden bis zu 3 Reflexionen und 2 Beugungen pro
Ausbreitungspfad berücksichtigt. Für die in Abb. 5.19 gekennzeichneten Positionen
der Sende- und Empfangsantennen ergeben sich daraus 64 Ausbreitungspfade pro Ver-
bindung. In Tabelle 5.6 sind die mit dem MOM- und mit dem FDTD-Strahlenoptik-
Verfahren berechneten Kanalkapazitäten dieser Konfiguration angegeben.
Tabelle 5.6: Kanalkapazität des 2×2-MIMO-Systems für das in Abb. 5.19 dargestellte
Szenario; SNR = 20 dB; f = 2, 45 GHz
Kanalkapazität (C) in bps/Hz
MOM-Strahlenoptik 9,138
FDTD-Strahlenoptik 8,914
Daraus ist ersichtlich, dass beide Lösungen sehr gut übereinstimmen. Offensichtlich
überlagert sich eine ausreichende Anzahl von Ausbreitungspfaden insgesamt “gün-
stig“, so dass die resultierenden Kanalkapazitäten um etwa 1,5 bps/Hz höher als die
Freiraum-Kanalkapazität dieser Konfiguration sind. In Abb. 5.20 ist der Verlauf der
Kanalkapazität in Abhängigkeit von der Abstandsänderung (Dy,0 −Dy) zwischen der
Wand (6) und der Wand (1) dargestellt, wobei Dy von Dy,0 = 1,8 m (s. Abb. 5.19) auf
etwa 0,6 m in 0,02 m-Schritten verringert wird.
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Abbildung 5.20: Verlauf der Kanalkapazität in Abhängigkeit von Dy (Abb. 5.19):
MOM-Strahlenoptik und FDTD-Strahlenoptik Lösungen; SNR = 20
dB; f = 2, 45 GHz
Aus Abb. 5.20 ist zunächst zu erkennen, dass die MOM-Strahlenoptik und die FDTD-
Strahlenoptik-Lösungen vor allem in den Bereichen 0 m ≤ Dy,0 − Dy ≤ 0, 1 m und
0,6 m ≤ Dy,0 − Dy ≤ 1,2 m sehr gut übereinstimmen. Für den übrigen Bereich sind
Abweichungen von bis zu 1,1 bps/Hz zwischen den beiden Lösungen feststellbar. Die
Kanalkapazität variiert in Abhängigkeit von Dy,0−Dy zwischen ca. 7,5 bps/Hz und 13
bps/Hz und weist insgesamt einen sehr unregelmäßigen Verlauf auf. Dies verdeutlicht
die Auswirkung der Veränderung der Ausbreitungssituation. Insbesondere im Bereich
0,8 m ≤ Dy,0−Dy ≤ 1,0 m liegt die Kanalkapazität bei ca. 7,7 bps/Hz bis 7,9 bps/Hz
und entspricht damit in etwa nur noch der Freiraum-Kanalkapazität.
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Zusammenfassung
Die vorliegende Arbeit befasst sich mit der Anwendung feldtheoretischer Verfahren
zur Bestimmung der Kanalkapazität von drahtlosen Multiple Input Multiple Output
(MIMO)-Systemen, d.h. von Nachrichten-Übertragungssystemen, die über M(M >
1)-Tore auf der Sende- und N(N > 1)-Tore auf der Empfangsseite verfügen. Insbe-
sondere liegt der Schwerpunkt dieser Arbeit auf der Untersuchung der Auswirkun-
gen modellierungsbedingter Unterschiede verschiedener feldtheoretischer Verfahren
auf die Kanalkapazität.
Dazu wird zu Beginn eine kurze system- und informationstheoretische Beschreibung
von MIMO-Systemen vorgenommen, wobei als erstes deren Funktionsprinzip erläu-
tert wird. Es folgt die Einführung der MIMO-Systemgleichung, die die Eingangs-
und Ausgangssignale über die Kanalübertragungsmatrix H des Systems unter Berück-
sichtigung des Rauschens verknüpft. Anschließend wird die Singulärwert-Zerlegung
der Kanalübertragungsmatrix vorgestellt, womit eine MIMO-Übertragungsstrecke als
r = min(M,N) parallele SISO-Übertragungsstrecken interpretiert werden kann, de-
ren Übertragungsdämpfungen durch die Singulärwerte der Kanalübertragungsmatrix
116
KAPITEL 6. ZUSAMMENFASSUNG
bestimmt sind. Desweiteren werden einige Aspekte der stochastischen Modellierung
der Kanalübertragungsmatrix diskutiert. Im letzten Abschnitt des Kapitels 2 sind infor-
mationstheoretische Ergebnisse für die Kanalkapazität zusammengestellt. Dazu wer-
den zwei Lösungen betrachtet, die sich dadurch unterscheiden, ob Kenntnisse der Ka-
naleigenschaften auf der Sendeseite vorhanden sind oder nicht. Es ergibt sich, dass
im ersten Fall durch Anwendung des auf der Singulärwert-Zerlegung der Kanalüber-
tragungsmatrix aufbauenden Waterfilling-Algorithmus eine Verbesserung des SNR er-
zielt wird, wodurch die Kanalkapazität gegenüber dem zweiten Fall stets höher aus-
fällt. Da diese Kenntnis der Eigenschaften der Übertragungsstrecke in der Praxis nur
schwer zu erlangen ist, wird in der vorliegenden Arbeit die Lösung ohne ihre Kenntnis
für die Untersuchungen zugrundegelegt.
Das Kapitel 3 behandelt die auf Z-Parametern basierende netzwerktheoretische Be-
schreibung von MIMO-Systemen. Dazu wird zunächst ein vollständiges Ersatzschalt-
bild eines MIMO-Systems entwickelt. Es beinhaltet M beschaltete Tore auf der Sende-
und N beschaltete Tore auf der Empfangsseite, die über die Impedanzmatrix Z ver-
knüpft sind. Den nächsten Schwerpunkt bildet die Herleitung der Kanalübertragungs-
matrix H aus der Z-Matrix des Mehrtors zur Beschreibung der MIMO-Übertragungs-
strecke. In der so bestimmten H-Matrix ist der Einfluss aller Verkopplungen zwi-
schen den Antennen und der der Umgebung erfasst. Die Spezialisierung dieser Ka-
nalübertragungsmatrix wird für eine Fernfeld-Übertragung durchgeführt. Um speziell
den Einfluss der Nahfeldverkopplungen zwischen den Antennen auf der Sende- bzw.
der Empfangsseite untereinander auf die Übertragungsstrecke zu quantifizieren, wird
die Fernfeld-Kanalübertragungsmatrix weiter spezialisiert. Daraus ergibt sich, dass
die Nahfeldverkopplungen den Signalfluss verändern, indem zusätzliche “gekoppelte“
Übertragungswege gebildet werden. Ein weiterer wichtiger Punkt ist die Bestimmung
der von den N Empfangstoren aufgenommenen Leistung (Verbraucherleistung) eines
MIMO-Systems bei vorgegebener maximal verfügbarer Leistung an den M Sendeto-
ren. Zunächst werden die dazu notwendigen Größen und Zusammenhänge aus dem
Mehrtor-Modells des MIMO-Systems zusammengestellt. Es folgt die Angabe der Lö-
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sung für ein SISO-System. Die Lösungen für ein 2 × 2-MIMO-System mit und ohne
Berücksichtigung der Nahfeldverkopplungen zwischen den Antennen auf der Sende-
bzw. der Empfangsseite untereinander werden anschließend explizit entwickelt. Der
Vergleich beider Lösungen verdeutlicht, wie die Nahfeldverkopplungen die Leistungs-
bilanz verändern. Darauf aufbauend wird die Bestimmung der Verbraucherleistung für
ein M ×N -MIMO-System verallgemeinert, worauf die Formulierung der Kanalkapa-
zität als Funktion der Einträge der Z-Matrix folgt. Die Berechnung der Kanalkapazität
eines 2× 2-MIMO-Systems unter plausiblen Bedingungen zeigt, dass sich die Einträ-
ge der Z-Matrix “gruppenweise“ auf die Kanalkapazität auswirken und dass vor allem
der Phasenunterschied zwischen den Fernfeldkoppelimpedanzen die Kanalkapazität
bestimmt.
Das Kapitel 4 ist der feldtheoretischen Bestimmung der Z-Parameter des das MIMO-
System beschreibenden Mehrtors gewidmet. Sie beruht auf der Anwendung des Re-
ziprozitätssatzes auf Antennen-Mehrtore. Die Gleichungen für die Koppelimpedanzen
des Mehrtors werden als Funktionen der Stromdichteverteilungen auf den Antennen,
die durch eingeprägte Stromquellen an den Klemmen des Mehrtors erzeugt werden,
und der Green’schen Funktion der Umgebung formuliert. Deren Lösung mit feldtheo-
retischen Verfahren stellt einen weiteren Schwerpunkt des Kapitels dar. Die Lösungs-
schritte für die MOM werden unter Verwendung von Teilbereichsentwicklungsfunk-
tionen, die über diskrete Teilbereiche der Antennenkonfigurationen definiert sind, auf-
gezeigt. Die entsprechende Vorgehensweise zur Bestimmung der Koppelimpedanzen
mit dem FDTD-Verfahren wird erläutert. Mit diesen beiden Verfahren können jedoch
nur bestimmte Klassen von Konfigurationen berechnet werden. Um das Anwendungs-
spektrum zu erweitern, werden sowohl die MOM als auch das FDTD-Verfahren mit
einer strahlenoptischen Vorgehensweise verknüpft. Die Bestimmung der Z-Matrix des
Mehrtors mit diesen beiden Verfahren wird erläutert. Anhand von Berechnungsbei-
spielen eines 2×2-MIMO-Systems aus Dipolantennen im Freiraum kann gezeigt wer-
den, dass die Unterschiede in den mit den MOM-, MOM-Strahlenoptik- und FDTD-
Strahlenoptik-Verfahren erzielten Ergebnissen für die Kanalkapazität nur gering sind.
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Das FDTD-Verfahren liefert bei diesen Beispielen wegen des sehr großen zu behan-
delden Lösungsraums ein unsinniges Ergebnis für die Kanalkapazität.
Im Kapitel 5 werden exemplarisch Berechnungsergebnisse für einige Konfigurationen
präsentiert. Es werden 2×2-, 3×3- und 4×4-MIMO-Systeme mit Antennengruppen,
bestehend aus 2, 3, und 4 einzelnen, in +z-Richtung orientierten, äquidistant zueinan-
der auf gleicher Höhe angeordneten
λ
2
-Dipolantennen, betrachtet. Unter Verwendung
des MOM-Strahlenoptik-Verfahrens werden Berechnungsergebnisse für die Kanalka-
pazität bei alleiniger Berücksichtigung des LOS-Ausbreitungspfades gezeigt. In wei-
teren Berechnungen wird wiederum mit dem MOM-Strahlenoptik-Verfahren der Ein-
fluss von Streukörpern untersucht, die in der Umgebung der Sende- und der Empfangs-
antennengruppe angeordnet sind. Für das 2× 2-MIMO-System werden zusätzlich Be-
rechnungsergebnisse für ein 9-räumiges Geschoss eines Gebäudes gezeigt. Abschlie-
ßend wird mit dem MOM-Strahlenoptik- und dem FDTD-Strahlenoptik-Verfahren die
Kanalkapazität eines 2 × 2-MIMO-Systems mit 2 Inverted-F-Antennen auf der Sen-
deseite und 2
λ
2
-Dipolantennen auf der Empfangsseite in einer komplexen Umgebung
berechnet.
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